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Introduzione 
L’operazione di filtraggio è una delle operazioni di maggiore importanza nel trattamento 
del segnale, al fine di eliminare da quest’ultimo le componenti inutili, e perciò 
indesiderate, e facilitare il recupero dell’informazione. Esistono diverse tecniche di 
filtraggio, che prevedono l’uso di due principali categorie di filtri: filtri tempo discreto e 
filtri tempo continuo. La prima categoria comprende sia i filtri digitali veri e propri che 
quelli a capacità commutate, i quali prevedono un campionamento del segnale nel tempo 
ma ne mantengono l’ampiezza continua e rientrano perciò nell’ambito dei circuiti 
analogici. I filtri tempo continuo non prevedono alcun campionamento del segnale e 
presentano quindi vantaggi, problematiche di realizzazione e spesso anche utilizzi del tutto 
diversi. In questa tesi verranno trattati elusivamente i filtri di tipo analogico integrabili. 
Va detto anzitutto che i filtri a capacità commutate presentano il vantaggio di una maggiore 
precisione della funzione di trasferimento, i cui coefficienti risultano fissati da rapporti di 
capacità e dalla frequenza del segnale di campionamento, tutte quantità realizzabili con 
notevole precisione nell’ambito dei circuiti integrati. D’altra parte, come vedremo , le 
singolarità delle risposte in frequenza dei filtri tempo continuo sono determinate da 
rapporti di quantità disomogenee e quindi integrabili con minore precisione. Questo tipo di 
filtri necessita quindi di circuiti di regolazione per fissare e stabilizzare la risposta in 
frequenza rispetto alle possibili variazioni (dovute soprattutto ai cambiamenti della 
temperatura). Nonostante questo, i filtri tempo continuo risultano indispensabili in alcune 
applicazioni, quali le operazioni di filtraggio antialiasing, necessarie prima di ogni 
campionamento del segnale, e di ricostruzione dei segnali in uscita dai circuiti tempo 
discreto. Inoltre spesso questo tipo di filtri presenta il vantaggio di una minore complessità 
circuitale e dissipazione di potenza rispetto alla controparte a condensatori commutati. Non 
va infine dimenticato che i filtri a capacità commutate, operando un campionamento del 
segnale di ingresso, devono lavorare ad una frequenza minima legata alla banda del 
segnale stesso e, in molte applicazioni ad alta frequenza, questa specifica non può essere 
rispettata. In queste applicazioni i filtri tempo continuo, i quali non risentono di queste 
limitazioni, rappresentano la soluzione ideale. Da queste brevi note emerge quindi il 
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motivo dell’interesse suscitato dalle varie tipologie di filtri tempo continuo in generale e da 
quelle più recenti, come i filtri Gm-C, in particolare. Questi ultimi presentano delle 
caratteristiche interessanti,che saranno evidenziate nel corso di questa tesi. 
Nel primo capitolo saranno passati in rassegna gli schemi più comuni di filtri a capacità 
commutate di primo e secondo ordine, partendo dall’esposizione dei principi di 
funzionamento generali e passando poi all’analisi dei singoli schemi. Quindi verranno 
introdotti i filtri tempo continuo, suddivisi per tipologie in filtri MOSFET-C e filtri Gm-C. 
Per ciascuna tipologia saranno analizzate le soluzioni più diffuse di filtri di primo e 
secondo ordine. Infine verranno esposte le principali tecniche di regolazione della risposta 
in frequenza, facendo particolare riferimento ai filtri Gm-C. 
Nel secondo capitolo saranno trattati i blocchi base per la realizzazione dei filtri Gm-C, 
ossia i transconduttori. Verranno analizzate le principali realizzazioni in tecnologia 
bipolare e CMOS, di cui metteremo in evidenza alcuni vantaggi e limiti. 
Nel terzo capitolo verrà analizzato con particolare attenzione il transconduttore, che sarà 
poi utilizzato per la sintesi di un filtro Gm-C del secondo ordine. Verranno indicati i criteri 
che hanno portato alla scelta di questa particolare topologia e verranno illustrate le 
modifiche apportate allo schema di partenza per adattarlo allo scopo, specificando e 
motivando la scelta delle dimensioni dei componenti. Saranno infine riportate alcune 
simulazioni effettuate sul circuito al fine di caratterizzarne il comportamento. 
Nell’ultimo capitolo verrà descritto il filtro passa basso del secondo ordine realizzato in 
questo lavoro di tesi. Sarà poi introdotto il circuito per la regolazione della risposta in 
frequenza del filtro. Verrà infine mostrata, riportando alcuni risultati delle simulazioni 
effettuate, l’efficacia di quest’ultimo circuito nella stabilizzazione della risposta rispetto 
alle variazioni di temperatura e la possibilità di utilizzarlo per ottenere un filtro a frequenza 
variabile. 
 
 
  
1 Filtri analogici integrati 
Esistono sostanzialmente due tipologie di filtri analogici integrati: filtri a capacità 
commutate (switched-capacitor filters) e filtri tempo continuo. I primi, pur mantenendo 
l’ampiezza continua del segnale, prevedono un campionamento nel dominio del tempo e 
rientrano perciò nella categoria dei filtri tempo-discreto; gli altri invece non prevedono 
nessun campionamento del segnale e possono essere realizzati in diversi modi. 
Data la loro diversa natura, le due tipologie di filtri appena citate presentano diverse 
caratteristiche e problematiche di utilizzo. I filtri a capacità commutate hanno buona 
linearità e ampio range dinamico e soprattutto sono caratterizzati da una buona precisione 
della loro risposta in frequenza. Infatti i coefficienti di quest’ultima dipendono da un 
rapporto di capacità, ottenibile con precisione (dell’ordine dello 0.1%) nei circuiti integrati, 
e dalla frequenza di campionamento, anch’essa realizzabile in maniera precisa con l’uso di 
oscillatori quarzati. Data la caratteristica del campionamento però i filtri a capacità 
commutate devono lavorare con frequenza di clock almeno doppia rispetto al limite di 
banda del segnale in ingresso, anche per limitare le specifiche di selettività del filtro anti-
aliasing (che è comunque un filtro tempo-continuo) che li deve precedere. Per questo i filtri 
switched-capacitor sono meno adatti all’uso alle alte frequenze. Non richiedendo nessun 
campionamento, i filtri tempo-continuo non risentono di questa limitazione e costituiscono 
perciò la soluzione ideale per il filtraggio ad alta frequenza, soprattutto quando è richiesta 
una ridotta dissipazione di potenza. I filtri tempo-continuo sono inoltre necessari non solo 
prima di ogni operazione di campionamento nel tempo, come già accennato, al fine di 
ridurre il fenomeno dell’aliasing, ma anche per il trattamento dei segnali in uscita dai 
circuiti che processano segnali campionati. Quest’ultimo tipo di filtri,però, può presentare 
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problemi per quanto riguarda le caratteristiche di linearità e rumore e soprattutto necessita 
di circuiti di regolazione (tuning) al fine di fissare con precisione e stabilizzare i 
coefficienti della risposta in frequenza. Questi ultimi, infatti, sono determinati dal prodotto 
di quantità disomogenee, come valori di capacità e di resistenze (o transconduttanze), e 
sono perciò sensibili all’effetto delle tolleranze sui componenti, delle variazioni di 
temperatura, etc. L’utilizzo di circuiti di tuning però consente di compensare ottimamente 
questi effetti. 
1.1 Filtri switched-capacitor 
1.1.1 Elementi base 
Capacità integrate 
Una capacità integrata può essere realizzata con due strati di polisilicio, come mostrato 
nella figura seguente 
 
Figura 1.1 Struttura della capacità integrata (a) e circuito equivalente (b). 
Normalmente due livelli di polisilicio sono separati da uno strato di ossido relativamente 
spesso. Per creare la capacità si rimuove tale strato di ossido e se ne fa crescere uno più 
sottile. L’area in cui si vuole ridurre lo spessore dell’ossido e creare la capacità deve essere 
delimitata dal progettista con un’apposita maschera. 
Come si vede dalla figura, esistono delle capacità parassite tra i due strati di polisilicio a il 
substrato (che normalmente viene posto a massa), per cui il circuito equivalente della 
capacità integrata è quello riportato in Figura 1.1 (b). Delle due capacità parassite quella di 
bottom-plate è la più grande (circa il 20 percento della capacità C ). 
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Interruttori e pilotaggio 
Elemento essenziale nei circuiti a capacità commutate sono gli interruttori. Questi devono 
approssimare quanto più è possibile gli interruttori reali e presentare quindi bassa 
resistenza sul livello alto, alta resistenza sul livello basso e piccola tensione di offset nello 
stato on. 
Alcuni circuiti che ben realizzano queste caratteristiche, insieme al simbolo usato per gli 
interruttori, sono riportati di seguito 
 
Figura 1.2 Simbolo usato per l’interruttore (a), switch con transistor n (b) e con transistor p (c), CMOS 
transmission gate (d). 
Poiché gli interruttori nei circuiti a capacità commutate regolano i passaggi di carica da un 
condensatore all’altro, è importante che siano pilotati nel modo giusto per evitare 
dispersioni di carica. Il modo corretto di pilotare l’interruttore che regola la carica di un 
condensatore e quello per la successiva scarica è quello di usare due segnali con lo stesso 
periodo di clock, ritardati in modo tale che non ci sia mai sovrapposizione dei due sul 
livello alto. Un esempio è descritto nella figura seguente dove con T  si è indicato il 
periodo di campionamento. 
 
Figura 1.3 
Nell’esempio precedente si è scelto un ritardo di 2T  tra i due segnali, ma qualsiasi ritardo 
va bene purché non ci sia sovrapposizione. 
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Resistenza equivalente di una capacità commutata 
Consideriamo la capacità commutata in Figura 1.4 
 
Figura 1.4 
con 1Φ  e 2Φ  segnali di clock senza sovrapposizione come visto precedentemente. 
Si ha che finché 1Φ  è alto la carica accumulata sul condensatore è 11 CVQ =  e rimarrà tale 
anche al passaggio di 1Φ  sul livello basso. Appena 2Φ  va alto la carica si ridistribuirà fino 
al valore finale 22 CVQ = . Si avrà allora complessivamente un trasferimento di una 
quantità di carica pari a ( )21 VVCQ −=∆  dal nodo 1V  al nodo 2V  durante ogni periodo. 
Si avrà quindi una corrente media 
 ( ) ( )1 2 1 2M cC V VI C V V fT
−= = −  (1.1) 
con Tfc 1=  pari alla frequenza di campionamento. 
Confrontando l’espressione di tale corrente con quella associata alla resistenza equivalente 
 ( )1 2eq
eq
V V
I
R
−=  (1.2) 
si ottiene 
 1eq
c
R
Cf
=  (1.3) 
Va notato che l’equivalenza appena stabilita tra la capacità commutata e la eqR  è utile per 
comprendere il comportamento del circuito switched-capacitor per frequenze molto più 
basse di quella di campionamento. Per frequenze vicine a cf  bisogna applicare un’analisi 
tempo discreto più precisa per tenere conto degli effetti del campionamento. 
Integratori a capacità commutate 
Sulla base di quanto appena visto possono essere allora introdotti degli integratori tempo-
discreto, ottenibili da quelli tempo-continuo semplicemente sostituendo le resistenze con 
delle capacità commutate. 
Capitolo 1 
 5
Il primo esempio di integratore tempo-discreto è riportato nella figura seguente, insieme 
all’integratore tempo continuo da cui è ricavato. 
 
Figura 1.5 Integratore tempo discreto (a), integratore tempo continuo RC (b). 
Analizziamo il circuito precedente, considerando gli spostamenti di carica sui condensatori 
in seguito alle commutazioni degli interruttori. All’istante )( TnT −  si avrà una quantità di 
carica pari a )(2 TnTvC co −  sulla capacità 2C  e il segnale 1Φ  starà passando sul livello 
basso, campionando così il segnale di ingresso e portando perciò la quantità di carica su 1C  
al valore )(1 TnTvC ci − . Al passaggio di 2Φ  sul livello alto 1C  sarà connessa alla massa 
virtuale e la sua carica comincerà a ridistribuirsi provocando una variazione negativa di 
carica su 2C . All’istante )2( TnT −  ci sarà il passaggio di 2Φ  sul livello basso e la carica 
su 2C  sarà mantenuta fino alla prossima commutazione. Si può allora scrivere 
 2 2 1( 2) ( ) ( )co co ciC v nT T C v nT T C v nT T− = − − −  (1.4) 
Poiché si tratta di un circuito campionatore l’uscita va considerata in corrispondenza degli 
istanti di campionamento, perciò il bilancio delle cariche va aggiornato all’istante )(nT  
ottenendo 
 2 2 1( ) ( ) ( )co co ciC v nT C v nT T C v nT T= − − −  (1.5) 
dato che )2()( 22 TnTvCnTvC coco −= . 
Dal bilancio precedente si ottiene, dividendo per 2C  e ponendo )()( nTvnv coo = , la 
relazione 
 1
2
( ) ( 1) ( 1)o o i
Cv n v n v n
C
= − − −  (1.6) 
da cui, utilizzando la z-trasformata, si ottiene 
 1 11
2
( ) ( ) ( )o o i
CV z z V z z V z
C
− −= −  (1.7) 
da cui si ricava la funzione di trasferimento 
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1
1 1
1
2 2
1( )
1 1
C CzH z
C z C z
−
−= − = −− −  (1.8) 
Si può verificare che la precedente funzione di trasferimento effettivamente approssima 
quella di un integratore tempo continuo. Partendo dalla (1.8) e usando l’uguaglianza 
Tjez ω=  si ottiene 
 ( ) 1
2
1
1
j T
j T
CH e
C e
ω
ω= − −  (1.9) 
da cui, usando l’espansione in serie di Taylor 
 ( )21 2j Te j T Tω ω ω= + − +?   (1.10) 
si ottiene 
 ( ) ( )1 22
1
2
j T CH e
C j T T
ω
ω ω= − − +?  (1.11) 
Per 1<<Tω  si ottiene 
 ( ) 1
2
1j T CH e
C T j
ω
ω= −  (1.12) 
che coincide con la risposta in frequenza dell’integratore RC se si pone RTC =1  
Bisogna però considerare anche l’effetto delle capacità parassite associate a 1C  e 2C  e 
l’effetto delle capacità associate agli interruttori. Il circuito completo delle capacità appena 
menzionate è rappresentato nella figura seguente 
 
Figura 1.6 
1pC  rappresenta i contributi della capacità parassita associata al top-plate di 1C  e della 
capacità associata ai due interruttori; 2pC  è la capacità associata al bottom-plate di 1C ; 
3pC  rappresenta i contributi della capacità associata al top-plate di 2C ,di quella associata 
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all’interruttore e di quella in ingresso all’amplificatore operazionale; 4pC  è la capacità 
parassita del bottom-plate di 2C . Si vede che 2pC  è sempre connessa a massa perciò non 
influisce sulla funzione di trasferimento del blocco, così come 3pC  che è connessa alla 
massa virtuale dell’amplificatore. La capacità 4pC  trovandosi sull’uscita dell’operazionale 
non ne influenza lo stato di regime e quindi l’unica capacità che influenza la funzione di 
trasferimento è 1pC , che finisce in parallelo a 1C . Si ottiene allora 
 1 1
2
1( )
1
pC CH z
C z
+= − −  (1.13) 
Si vede allora che la funzione di trasferimento dipende dal valore di 1pC , che, essendo una 
capacità parassita, non è facilmente controllabile. 
Lo schema di un integratore tempo discreto, non invertente, che non risente degli effetti 
delle capacità parassite è riportato nella figura seguente 
 
Figura 1.7 
Si ha che all’istante )( TnT −  in cui 1Φ  passa sul livello basso la carica su 1C  è 
)(1 TnTvC ci − . Quando 2Φ  passa sul livello alto 1C  è connessa all’operazionale con 
polarità opposta rispetto a quella che aveva in fase di carica e la scarica provoca quindi una 
variazione positiva della carica su 2C . Si può allora scrivere 
 2 2 1( 2) ( ) ( )co co ciC v nT T C v nT T C v nT T− = − + −  (1.14) 
e poiché la carica su 2C  si mantiene dopo che 2Φ  passa sul livello basso, ossia 
)2()( 22 TnTvCnTvC coco −= , si può scrivere 
 2 2 1( ) ( ) ( )co co ciC v nT C v nT T C v nT T= − + −  (1.15) 
da cui, procedendo come nel caso precedente si ottiene 
 
1
1 1
1
2 2
1( )
1 1
C CzH z
C z C z
−
−= =− −  (1.16) 
che è la relazione (1.8) senza il segno di inversione. 
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Vediamo quindi l’effetto delle capacità parassite, facendo riferimento alla figura seguente 
 
Figura 1.8 
Come prima 3pC  e 4pC  non influenzano la funzione di trasferimento, così come 2pC  che è 
connessa alla massa virtuale sia durante la fase alta di 1Φ  che durante quella di 2Φ . Per 
quanto riguarda 1pC  si vede che durante la fase alta di 1Φ  risulta connessa a )( TnTvci −  e 
quindi non influenza la carica di 1C , mentre sul livello alto di 2Φ  è connesso a massa e si 
scarica attraverso l’interruttore, senza perciò influenzare il passaggio di corrente da 1C  a 
2C . Anche 1pC  ha quindi effetto nullo sulla funzione di trasferimento, che risulta perciò 
essere esattamente quella trovata. 
Un integratore invertente che non risente delle capacità parassite può essere infine 
realizzato come mostrato nella figura seguente 
 
Figura 1.9 
In questo caso si ha che la carica presente sul condensatore 2C  all’istante )( TnT −  resta 
invariata al passaggio di 2Φ  sul livello alto, perciò si può scrivere 
 2 2( 2) ( )co coC v nT T C v nT T− = −  (1.17) 
Quando 1Φ  va alto 1C  si carica a spese di 2C , la cui carica finale sarà )(2 nTvC co . Si può 
allora scrivere 
 2 2 1( ) ( 2) ( )co co ciC v nT C v nT T C v nT= − −  (1.18) 
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e tenendo conto della (1.17) 
 2 2 1( ) ( ) ( )co co ciC v nT C v nT T C v nT= − −  (1.19) 
da cui si ottiene, dividendo per 2C , 
 1
2
( ) ( 1) ( )o o i
Cv n v n v n
C
= − −  (1.20) 
Trasformando la relazione precedente si ottiene la seguente funzione di trasferimento 
 1 11
2 2
1( )
1 1
C C zH z
C z C z−
= − = −− −  (1.21) 
Abbiamo quindi ottenuto una )(zH  invertente e insensibile agli effetti delle capacità 
parassite, che essendo collocate in quest’ultimo schema come in quello precedente, danno 
anche in questo caso un contributo nullo. 
Si può notare una differenza tra il denominatore della (1.21) e quelli delle relazioni (1.8) e 
(1.16). Tale differenza può essere spiegata facendo riferimento ai bilanci finali di carica 
fatti per i tre circuiti. Si vede dal bilancio (1.19), relativo all’ultimo circuito, che la 
tensione in uscita all’istante )(nT  dipende dalla tensione in ingresso allo stesso istante, 
mentre nel caso delle relazioni (1.5) e (1.15), relative ai precedenti due circuiti, si ha che la 
tensione di uscita all’istante )(nT  dipende da quella di ingresso all’istante precedente. Nei 
primi due circuiti si ha quindi un ritardo pari ad un periodo di clock tra ingresso e uscita 
che dà origine al termine 1−z  al numeratore delle corrispondenti funzioni di trasferimento. 
Schema a blocchi 
Vediamo ora un metodo che permette di studiare i circuiti tempo-discreto nel dominio z in 
modo semplice. 
Consideriamo il circuito in figura seguente 
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Figura 1.10 
Si può applicare la sovrapposizione degli effetti e considerare separatamente i contributi di 
ciascun ingresso. Si ottiene 
 ( )( ) 11
out
A
V z C
V z C
= −  (1.22) 
 
( )
( )
1
2
1
2 1
out
A
V z C z
V z C z
−
−= −  (1.23) 
 ( )( ) 3 13
1
1
out
A
V z C
V z C z−
= − −  (1.24) 
Si può allora associare al circuito di Figura 1.10 uno schema a blocchi che rappresenti per 
ciascun ramo del circuito la corrispondente relazione ingresso-uscita. Lo schema che si 
ottiene è riportato in figura seguente 
 
Figura 1.11 
Capitolo 1 
 11
Si vede allora che lo stadio amplificatore è rappresentato dal blocco ( ) ( )11 1 1AC z−⎡ ⎤− −⎣ ⎦ , 
in parallelo al blocco ( )( )sC 11 2−  che può essere associato allo stadio amplificatore 
dell’integratore RC di Figura 1.5 (b). Al blocco a capacità commutate usato 
nell’integratore invertente è associato il blocco 12
−− zC  (dove 1−z  tiene conto del ritardo 
introdotto). Alla capacità commutata usata nell’integratore non invertente è associato il 
blocco 3C  (si è visto che tale blocco non introduce alcun ritardo). 
Dallo schema a blocchi è semplice ricavare le relazioni ingresso uscita. 
1.1.2 Filtri del primo ordine 
Introduciamo ora i filtri tempo-discreto del primo ordine partendo dallo schema a blocchi 
di quelli tempo continuo, passando quindi alla corrispondente realizzazione RC e infine 
sostituendo alle resistenze i circuiti a capacità commutate visti precedentemente. 
Filtri lineari  
La funzione di trasferimento tempo-continuo di un filtro lineare è 
 ( )
0
1
1
H s
s ω= +  (1.25) 
Lo schema a blocchi, insieme allo schema RC corrispondente, è rappresentato di seguito 
 
Figura 1.12 Schema a blocchi (a) e realizzazione RC (b) del filtro lineare tempo-continuo. 
Partendo da questo schema si ottiene il filtro lineare tempo-discreto, sostituendo le 
resistenze negative con il circuito a capacità commutate usato nell’integratore non 
invertente di Figura 1.7 e le resistenze positive con il circuito a capacità commutate usato 
nell’integratore invertente di Figura 1.9. Lo schema del filtro così ottenuto è riportato di 
seguito. 
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Figura 1.13 
Lo schema a blocchi del filtro precedente è rappresentato nella figura seguente 
 
Figura 1.14 
La funzione di trasferimento del filtro tempo-discreto può essere ricavata dallo schema a 
blocchi precedente. Si può scrivere 
 ( ) ( ) ( ) ( )1 1 12 11 1out in out
A
C V z z C z V z z V z
C
− − −⎡ ⎤− − = −⎣ ⎦  (1.26) 
da cui si ottiene  
 ( ) ( )1 21
A
A
C CH z
z C C
= − +  (1.27) 
Filtri bilineari1 
Vediamo ora alcuni filtri tempo-discreto bilineari, sempre partendo dagli schemi tempo-
continuo. La funzione di trasferimento di un filtro bilineare tempo-continuo generico è 
 ( ) 1 0
0
k s kH s
s ω
+= − +  (1.28) 
cui corrispondono lo schema a blocchi e la realizzazione RC riportate di seguito 
                                                 
1 Sono dette bilineari le funzioni di trasferimento che presentano funzioni lineari sia al numeratore che al 
denominatore. 
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Figura 1.15 Schema a blocchi (a) e realizzazione RC (b) di un filtro bilineare tempo-continuo. 
Sostituendo le resistenze dello schema in Figura 1.15 (b) con il blocco a capacità 
commutate usato nell’integratore non invertente di Figura 1.9 si ottiene il filtro bilineare 
tempo-discreto riportato nella figura seguente 
 
Figura 1.16 
cui corrisponde lo schema a blocchi riportato di seguito 
 
Figura 1.17 
Dallo schema nella figura precedente si può ricavare la funzione di trasferimento del filtro. 
Si può scrivere  
 ( ) ( ) ( ) ( ) ( ) ( )1 12 1 31 1 1in in out out
A
C V z C z V z C V z z V z
C
− −⎡ ⎤− + − + = −⎣ ⎦  (1.29) 
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da cui si ottiene 
 ( ) ( )1 132 1 1 1in out
A A A A
CC C C z V z z V z
C C C C
− −⎛ ⎞ ⎛ ⎞− + − = + −⎜ ⎟ ⎜ ⎟⎝ ⎠ ⎝ ⎠
 (1.30) 
e infine 
 ( )
1 2 1
3 1
A A
A
A
C C Cz
C C
H z
C C z
C
⎛ ⎞+ −⎜ ⎟⎝ ⎠= ⎛ ⎞+ −⎜ ⎟⎝ ⎠
 (1.31) 
Ponendo uguali a zero numeratore e denominatore della precedente funzione di 
trasferimento si ottengono rispettivamente lo zero e il polo. 
Si ottiene ( )21
1
CC
Czz +=  per lo zero e ( )3CC
Cz
A
A
p +=  per il polo. 
Si nota che per capacità positive sia il polo che lo zero sono positivi e compresi tra zero e 
uno, per cui il circuito è sempre stabile. 
Ponendo 1=z  si ottiene il guadagno dc del circuito, che risulta pari a ( ) 321 CCH −= . 
Le caratteristiche del filtro tempo-discreto possono essere fissate facendo riferimento al 
corrispondente filtro tempo-continuo, scegliendone poli e zeri secondo i criteri ben noti, al 
fine di soddisfare le specifiche di banda, selettività, guadagno dc ecc. A partire dalle 
singolarità cosi ottenute si possono poi ricavare quelle della funzione di trasferimento 
tempo-discreto, usando la trasformazione bilineare2 per mappare poli e zeri nel dominio 
tempo-continuo nei loro corrispondenti nel dominio tempo-discreto. Nel caso in cui poli e 
zeri della ( )sH  corrispondente siano collocati a frequenze sufficientemente più basse della 
frequenza di clock si può evitare di usare la trasformazione bilineare e sfruttare 
l’approssimazione CTReq = . Nel caso del filtro in Figura 1.16 ad esempio si può scrivere 
11 kC = , 02 TkC = , 03 ωTC =  e 1=AC . 
Va infine notato che nel circuito di Figura 1.16 possono essere eliminati alcuni interruttori. 
Si vede infatti che le capacità 2C  e 3C  sono connesse alla massa virtuale dell’amplificatore 
e a massa contemporaneamente. Si può allora usare un solo interruttore che colleghi 
entrambi all’operazionale e uno per il collegamento a massa. 
                                                 
2 Esistono delle relazioni tra la variabile s e la variabile z che consentono di trasformare una relazione nel 
dominio s nella corrispondente relazione nel dominio z. Una di queste relazioni è la trasformazione bilineare. 
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Filtri fully differential 
Finora sono stati introdotti solo circuiti per segnali con riferimento a massa (single-ended), 
ma spesso può essere utile utilizzare circuiti differenziali (in ingresso e in uscita). I circuiti 
fully differential lavorano con segnali ottenuti dalla differenza delle due linee di ingresso, 
ignorando quindi i segnali di modo comune. Poiché molti disturbi influiscono allo stesso 
modo sulle due linee di ingresso e costituiscono quindi un segnale di modo comune, 
vengono reiettati dai circuiti differenziali. 
Questi ultimi presentano inoltre una riduzione dei termini di distorsione del segnale. Si può 
infatti dimostrare che un segnale differenziale presenta solo i termini di distorsione di 
ordine dispari (che sono spesso più piccoli). Per spiegare ciò consideriamo i segnali v+  e 
v−  sulle due linee di un circuito differenziale. I segnali in uscita dal circuito, se le 
nonlinearità presenti sono senza memoria, possono essere sviluppati in serie di Taylor, 
ottenendo ( ) ( )2 31 2 3ov k v k v k v+ + + += + + +?  e ( ) ( )2 31 2 3ov k v k v k v− − − −= − + − +? . Si vede 
allora che il segnale differenza contiene solo i termini di ordine dispari. 
Va infine notato che usando le realizzazioni fully differential dei filtri si raddoppia la 
dinamica differenziale dei segnali di ingresso e di uscita. 
Le realizzazioni fully differential dei filtri visti finora si ottengono semplicemente 
duplicando la porzione di circuito presente tra l’ingresso invertente dell’operazionale e 
l’uscita (che nel fully differential corrisponde al ramo positivo dell’uscita 
dell’operazionale) e connettendola in modo speculare ai restanti terminali di ingresso e 
uscita. 
La realizzazione fully differential del filtro bilineare di Figura 1.16, una volta eliminati gli 
interruttori superflui, è riportata in figura seguente 
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Figura 1.18 
Bisogna osservare che nei circuiti fully differential è possibile ottenere delle capacità 
negative semplicemente sconnettendo un estremo della capacità da invertire dal nodo cui è 
collegato e connettendolo al nodo corrispondente nella porzione di circuito simmetrica 
rispetto a quella di partenza. In questo modo è possibile ottenere anche poli e zeri negativi 
nelle funzioni di trasferimento dei filtri visti. 
1.1.3 Filtri biquadratici 
Filtri con Q basso 
Introduciamo ora i filtri biquadratici a capacità commutate sempre a partire dagli schemi 
tempo-continuo. La funzione di trasferimento di un generico filtro biquadratico tempo-
continuo è 
 ( )
2
2 1 0
2 2
0 0
( ) k s k s kH s
s Q sω ω
+ += − + +  (1.32) 
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da cui, moltiplicando per il denominatore e dividendo per 2s  si ottiene 
 
2
0 0 01
2 2 2( ) ( ) ( ) ( ) ( )out in out in out
kkV s k V s V s V s V s
s Qs s s
ω ω⎛ ⎞= − + − − −⎜ ⎟⎝ ⎠  (1.33) 
e ponendo 
 01 0
0
1( ) ( ) ( )in out
kV s V s V s
s
ωω
⎡ ⎤= − +⎢ ⎥⎣ ⎦
 (1.34) 
si ottiene 
 ( ) ( ) ( ) ( ) ( )01 2 0 11out in outV s k k s V s V s V ss Q
ω ω⎡ ⎤= − + + −⎢ ⎥⎣ ⎦  (1.35) 
Lo schema a blocchi che realizza tale equazione è riportato di seguito 
 
Figura 1.19 
Da tale schema si ricava la realizzazione RC, che è riportata in Figura 1.20 
 
Figura 1.20 
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A partire dallo schema in Figura 1.20 si ottiene il filtro a capacità commutate riportato in 
Figura 1.21. Questo schema può essere semplificato eliminando alcuni interruttori, come 
già visto. 
 
Figura 1.21 
Lo schema a blocchi corrispondente al circuito in figura precedente può essere ricavato 
come al solito e risulta 
 
Figura 1.22 
Da tale schema può essere ricavata la funzione di trasferimento del filtro 
 ( )
25 6 3 6 5 61
2 34 2 4
2
1 2 1
B B A B B B B
B A B B
C C C C C CCz z
C C C C C C C
H z
CC C Cz z
C C C C
⎛ ⎞ ⎛ ⎞+ + − − +⎜ ⎟ ⎜ ⎟⎝ ⎠ ⎝ ⎠= − ⎛ ⎞ ⎛ ⎞+ + − − +⎜ ⎟ ⎜ ⎟⎝ ⎠ ⎝ ⎠
 (1.36) 
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Come già detto si possono fissare le caratteristiche del filtro tempo-continuo ricavando così 
poli e zeri della corrispondente funzione di trasferimento. Queste singolarità possono poi 
essere mappate nel dominio tempo-discreto. Risultano in questo modo fissati i coefficienti 
della funzione di trasferimento del generico filtro biquadratico tempo-discreto 
 ( ) 22 1 02
2 1 1
a z a z aH z
b z b z
+ += − + +  (1.37) 
Uguagliando i coefficienti della (1.36) e della (1.37) si ottengono i valori delle capacità. 
Nel caso di singolarità abbastanza minori della frequenza di campionamento si può 
ricorrere all’approssimazione delle capacità commutate con le resistenze equivalenti. Si 
ottiene allora ( )1 0 0 00sC Tk H s Tω ω== = , 2 3 0C C Tω= = , 4 0C T Qω= , 5 1C k T= , 
6 2C k= . Va notato che le quantità precedenti sono state ricavate considerando 
1A BC C= = , per semplicità. In realtà nella forma più generale tali relazioni sono valide per 
i rapporti 1 AC C , 2 AC C , 3 BC C , 4 BC C , 5 BC C , 6 BC C . Vale inoltre la relazione 
0 02 1cTω π ω ω= < ,con cω  frequenza di clock, essendo 0 cω ω<< . È allora 2 3 1C C= <  e, 
se 1Q < , 4 2 3,C C C> . Si ha quindi che le capacità più grandi, tra quelle che contribuiscono 
a determinare i poli della ( )H z  e quindi sono fissate dalla scelta di questi ultimi, sono AC  
e BC , mentre le più piccole sono 2C  e 3C . Allora il rapporto tra la capacità più grande e la 
più piccola (capacitance spread) è ( )max min 2 01AC C C C Tω= = . Poiché è preferibile che 
questo rapporto sia il più piccolo possibile si ha che il circuito precedente è valido se si 
vuole ottenere un filtro con 1Q < . Nel caso fosse 1Q ≥ , infatti, la capacità più piccola 
sarebbe 4C  e il rapporto capacitance spread diverrebbe pari a ( )0Q Tω , più grande del 
precedente. 
Dalla (1.36) si vede che, scegliendo opportuni valori delle capacità, si ottengono vari tipi di 
filtri (passa basso, passa alto, passa banda, notch). 
Filtri con Q alto 
Si possono ottenere filtri con alto fattore Q e basso rapporto capacitance spread 
partizionando in maniera diversa la relazione (1.33). Scrivendo  
 ( ) ( ) ( ) ( )0 11 0
0 0
1
in out out
k k sV s s V s V s V s
s Q
ωω ω
⎡ ⎤⎛ ⎞= − + + +⎢ ⎥⎜ ⎟⎢ ⎥⎝ ⎠⎣ ⎦
 (1.38) 
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si ottiene  
 ( ) ( ) ( )2 0 11out inV s k sV s V ss ω⎡ ⎤= − −⎣ ⎦  (1.39) 
che corrisponde allo schema a blocchi e alla realizzazione RC in figura seguente 
 
Figura 1.23 
Dallo schema di Figura 1.23 (b), rimpiazzando le resistenze con i blocchi a capacità 
commutate, si ottiene il filtro tempo-discreto di Figura 1.24 
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Figura 1.24 
cui corrisponde lo schema a blocchi riportato in Figura 1.25 
 
Figura 1.25 
Dallo schema a blocchi tempo-discreto si ricava la funzione di trasferimento del filtro  
 ( )
26 3 6 5 3 6 5 31
2 3 3 32 4 4
2
2 1
B A B B A B B A B
A B B A B A
C C C C C C C CCz z
C C C C C C C C C
H z
C C CC C Cz z
C C C C C C
⎛ ⎞ ⎛ ⎞+ − + + −⎜ ⎟ ⎜ ⎟⎝ ⎠ ⎝ ⎠= − ⎛ ⎞ ⎛ ⎞+ + − + −⎜ ⎟ ⎜ ⎟⎝ ⎠ ⎝ ⎠
 (1.40) 
Come nel caso precedente i valori delle capacità si possono ricavare uguagliando i 
coefficienti della (1.40) e della (1.37). 
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Anche in questo caso si può usare l’approssimazione della resistenza equivalente per le 
capacità commutate e ottenere ( )1 0 0 00sC Tk H s Tω ω== = , 2 3 0C C Tω= = , 4 1C Q= . Se 
1Q ≥  il rapporto capacitance spread è ancora ( )max min 2 01AC C C C Tω= =   
Va infine ricordato che anche per i filtri biquadratici si può ottenere la realizzazione fully 
differential nel modo già visto per i filtri del primo ordine. 
1.2 Filtri tempo continuo 
Abbiamo già accennato, nell’introduzione di questo capitolo, ai vantaggi e alle 
problematiche presentati dai filtri tempo continuo, sottolineando la loro validità negli 
impieghi ad alta frequenza e osservando come questi siano utili se non indispensabili in 
alcune applicazioni. Bisogna ora aggiungere che problemi nell’utilizzo dei filtri tempo 
continuo possono derivare dal loro utilizzo in chip su cui siano presenti circuiti digitali, a 
causa dell’interferenza che si può presentare in questi casi. Per contrastare tale fenomeno 
sono state sviluppate diverse tecniche di linearizzazione degli elementi attivi utilizzati e si 
fa spesso ricorso alle topologie bilanciate che, oltre ad una maggiore robustezza nei 
confronti del rumore in genere, favoriscono la linearizzazione. 
Come già accennato i filtri tempo continuo presentano il problema della variabilità dei 
parametri a causa delle tolleranze sui componenti, della sensibilità alle variazioni della 
temperatura, all’invecchiamento. Faremo quindi riferimento ai circuiti di tuning, che si 
rivelano di fondamentale importanza nella risoluzione del problema. 
Per quanto riguarda le tecniche di realizzazione dei filtri si possono indicare 
sostanzialmente due diversi approcci: il primo consiste nella sostituzione delle induttanze 
presenti nelle reti a scala LC con componenti attivi equivalenti, il secondo consiste 
nell’utilizzo di blocchi del primo e secondo ordine in cascata. Quest’ultima tecnica è quella 
che sarà approfondita nel seguito del capitolo. 
L’elemento base è, come si può dedurre anche dalla trattazione dei filtri tempo-discreto, 
l’integratore. In base alla tecnica di implementazione usata per l’integratore si possono 
distinguere fondamentalmente due diversi tipi di filtri tempo-continuo: i filtri Gm-C (e 
Gm-C-OpAmp) e i filtri MOSFET-C (e R-MOSFET-C). 
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1.2.1 Filtri MOSFET-C 
Integratore MOSFET-C 
Consideriamo l’integratore RC fully-differential riportato in Figura 1.26. 
 
Figura 1.26 
Si possono scrivere le seguenti relazioni per le correnti 
 pi Xno
p
V V
i
R
−=  (1.41) 
 ni Xpo
n
V Vi
R
−=  (1.42) 
Le tensioni di uscita sono date da 
 popo X
i
V V
sC
= −  (1.43) 
 nono X
iV V
sC
= −  (1.44) 
da cui si ottiene, ponendo p nR R R= = , 
 no po pi nidiff po no
i i V V
V V V
sC sCR
− −= − = =  (1.45) 
che è la relazione propria di un integratore differenziale. 
Si può ottenere un integratore MOSFET-C a partire dallo schema di Figura 1.26, 
sostituendo le resistenze con dei MOSFET, come mostrato in Figura 1.27. Se, infatti, i 
MOSFET sono pilotati in modo tale da essere mantenuti in zona triodo, dalle relazioni 
valide per l’equivalente del MOSFET per piccolo segnale, si ottiene che il MOSFET è 
equivalente ad una resistenza pari a 
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( )
1
DS
n OX GS tn
r
WC V V
L
µ
= ⎛ ⎞ −⎜ ⎟⎝ ⎠
 (1.46) 
 
Figura 1.27 
Per il circuito in Figura 1.27 (supponendo i MOSFET identici) si può scrivere la relazione 
 pi nidiff po no
DSi
V V
V V V
sCr
−= − =  (1.47) 
con 
 
( )
1
DSi
n OX C X tn
r
WC V V V
L
µ
= ⎛ ⎞ − −⎜ ⎟⎝ ⎠
 (1.48) 
Si può mostrare che VX dipende dal quadrato del segnale di ingresso, per cui si ottiene una 
resistenza differenziale dipendente dal segnale di ingresso e ciò provoca una distorsione 
non lineare dell’ingresso. Dato che il circuito è differenziale solo i termini di distorsione di 
ordine dispari sono significativi (come è stato mostrato precedentemente), ma tale 
integratore può essere usato solo per la realizzazione di filtri con linearità attorno ai 50 dB. 
Per ottenere un integratore con una maggiore linearità si può usare lo schema di Figura 
1.28 
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Figura 1.28 
Utilizzando le relazioni precedentemente trovate per la coppia Qp1 e Qn1 e per la coppia Qp2 
Qn2 separatamente si ottiene 
 
1 2
pi ni pi ni
diff
DS DS
V V V V
V
sCr sCr
− −= −  (1.49) 
da cui si può ottenere 
 pi nidiff
DS
V V
V
sCr
−=  (1.50) 
dove si è posto  
 
( )1 2
1
DS
n OX C C
r
WC V V
L
µ
= ⎛ ⎞ −⎜ ⎟⎝ ⎠
 (1.51) 
Si vede allora che considerando solo i termini lineari dell’espressione della corrente di 
drain del transistore (da cui abbiamo tratto l’espressione per la resistenza differenziale) non 
si ha dipendenza dal segnale di ingresso e quindi non c’è distorsione dovuta ai termini del 
primo ordine. Si può inoltre dimostrare che i termini di ordine superiore al primo della 
corrente nei transistori (a canale lungo) non dipendono dalla tensione di gate. Allora i 
termini di ordine superiore delle correnti che scorrono in Qp1 e Qp2 sono uguali (anche se 
questi hanno diversa tensione di gate) e così per le correnti in Qn1 e Qn2 . Si ha quindi che 
le due correnti che scorrono nei condensatori presentano gli stessi termini di ordine 
superiore, che si eliminano perciò tra loro quando si preleva il segnale differenziale. 
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Filtri lineari 
Dal discorso appena concluso sugli integratori MOSFET-C si capisce che la struttura dei 
filtri MOSFET-C si ricava a partire da quella dei filtri attivi RC, sostituendo le resistenze 
con i transistori o la coppia di transistori incrociati utilizzati per gli integratori di Figura 
1.27 e Figura 1.28. 
Un filtro lineare attivo RC fully differential è riportato nella figura seguente 
 
Figura 1.29 
La funzione di trasferimento di questo blocco è 
 ( ) 0
01
HH s
s ω= − +  (1.52) 
con 0
2
1
R C
ω =  e 20
1
RH
R
= . 
Utilizzando la sostituzione con il semplice transistore in zona triodo si ottiene il filtro 
lineare MOSFET-C riportato nella figura seguente. 
 
Figura 1.30 
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la cui funzione di trasferimento è ancora la (1.52) con 0
2
1
DSr C
ω =  e 20
1
DS
DS
rH
r
= . 
Filtri bilineari 
Il filtro bilineare attivo RC, ricavabile dallo schema a blocchi riportato in Figura 1.15 (a), è 
riportato nella figura seguente 
 
Figura 1.31 
La funzione di trasferimento corrispondente è 
 ( ) 1 0
0
k s kH s
s ω
+= − +  (1.53) 
con 0
2 2
1
C R
ω = , 11
2
Ck
C
= , 0
2 1
1k
C R
= . 
Dallo schema del filtro attivo RC si può ricavare quello del filtro MOSFET-C, ottenendo lo 
schema riportato nella figura seguente 
 
Figura 1.32 
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che ha la stessa funzione di trasferimento (1.53), con 0
2 2
1
DSC r
ω = , 11
2
Ck
C
= , 0
2 1
1
DS
k
C r
= . 
Filtri biquadratici 
Vediamo infine il filtro biquadratico attivo RC, corrispondente allo schema a blocchi 
riportato in Figura 1.19. La resistenza negativa può essere ottenuta scambiando i terminali 
di ingresso della resistenza stessa, come si può vedere per la resistenza R3 nella figura 
seguente 
 
Figura 1.33 
La funzione di trasferimento del filtro risulta quella di un generico filtro biquadratico 
 ( )
2
2 1 0
2 2
0 0
( ) k s k s kH s
s Q sω ω
+ += − + +  (1.54) 
con 20
3 4
1
A BC C R R
ω = , 5
3 4
B
A
CQ R
C R R
= , 12
B
Ck
C
= , 1
2
1
B
k
C R
= , 0
1 3
1
A B
k
C C R R
= . 
Lo schema del filtro biquadratico MOSFET-C, ottenibile da quello in Figura 1.33, è 
riportato in figura seguente 
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Figura 1.34 
La funzione di trasferimento è uguale a quella del filtro precedente, con le sostituzioni già 
viste per i valori delle resistenze. 
Considerazioni 
A prima vista potrebbe sembrare che i filtri MOSFET-C appena introdotti non abbiano 
alcun vantaggio rispetto ai corrispondenti filtri attivi RC. L’utilità dei filtri con transistori 
MOSFET appare evidente appena si menziona la possibilità di regolazione che questi 
ultimi presentano e che non hanno, invece, i corrispondenti filtri con resistori. Si è visto 
infatti che la resistenza differenziale associata ai transistori dipende dalla tensione VC posta 
sul loro gate e ciò consente, quindi, di variare il valore di tale resistenza differenziale, e di 
conseguenza le caratteristiche dei filtri, semplicemente variando la tensione VC. Se si 
ricorda la necessità di regolazione presentata dai filtri tempo continuo si capisce subito 
come il vantaggio che i MOSFET-C presentano rispetto ai filtri attivi RC sia sostanziale. 
1.2.2 Filtri Gm-C 
L’unità di base dei filtri Gm-C è il transconduttore, ossia una cella che produce in uscita 
una corrente proporzionale alla tensione in ingresso. La relazione che lega ingresso e uscita 
del transconduttore è allora 
 out m ini G v=  (1.55) 
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dove Gm è la transconduttanza della cella. 
Il simbolo usato per il transconduttore è riportato in Figura 1.35, dove sono riportate sia la 
versione single-ended (a) che la versione fully-differential (b). 
 
Figura 1.35 Transconduttore single-ended (a) e fully differential (b). 
Il transconduttore ideale può essere approssimato utilizzando un amplificatore 
operazionale transconduttivo (OTA) il quale presenta la relazione lineare tra ingresso e 
uscita, tipica del transconduttore, solo in un limitato range di ingresso. 
Integratore Gm-C 
Utilizzando il blocco transconduttore di Figura 1.35 (a) si può realizzare un integratore 
single-ended nel modo mostrato in Figura 1.36 
 
Figura 1.36 
La tensione di uscita di tale blocco è 
 ( ) ( ) ( )out mout inI s GV s V ssC sC
⎛ ⎞= = ⎜ ⎟⎝ ⎠  (1.56) 
che è proprio la relazione che lega ingresso e uscita di un blocco integratore generico 
( ) ( ) ( )0out inV s s V sω= , con 0 mG Cω = . 
Si possono poi ottenere gli integratori per segnali differenziali, riportati in Figura 1.37, 
utilizzando il transconduttore di Figura 1.35 (b). 
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Figura 1.37 
Per entrambi i blocchi vale la relazione  
 ( ) ( ) ( )out mout inI s GV s V ssC sC
⎛ ⎞= = ⎜ ⎟⎝ ⎠  (1.57) 
I due integratori appena introdotti presentano tutti i vantaggi dei circuiti fully-differential, 
riguardo al rumore e alla distorsione, ma necessitano di un circuito per il controllo del 
modo comune. Infatti, mentre il modo differenziale risulterà controllato dal circuito di 
retroazione del filtro (in cui l’integratore sarà utilizzato), il modo comune resterà libero di 
variare se non si introduce un apposito circuito. Tale circuito di controllo andrà poi 
stabilizzato con l’impiego di capacità poste sull’uscita del filtro, che introducono un polo 
dominante nella rete per il modo comune. Si vede allora che il blocco in Figura 1.37 (b) 
presenta il vantaggio di avere già due capacità sull’uscita che possono essere usate per la 
stabilizzazione e ciò in parte compensa il fatto che tale blocco richiede complessivamente 
capacità quattro volte più grandi del blocco in Figura 1.37 (a). 
Filtri lineari 
Lo schema a blocchi di un filtro lineare Gm-C è riportato in figura seguente 
 
Figura 1.38 
La funzione di trasferimento corrispondente è 
 ( ) ( ) 0
1 1
1 1m
H s
C G s s ω= =+ +  (1.58) 
con 0 mG Cω = . 
Il filtro single-ended che realizza tale schema è rappresentato in Figura 1.39 
Capitolo 1 
 32
 
Figura 1.39 
Si può scrivere  
 ( ) ( ) ( )out m in outI s G V s V s⎡ ⎤= −⎣ ⎦  (1.59) 
e, poiché 
 ( ) ( )1out outV s I ssC=  (1.60) 
si ottiene 
 ( ) ( ) ( )mout in outGV s V s V ssC ⎡ ⎤= −⎣ ⎦  (1.61) 
da cui si ottiene la funzione di trasferimento (1.58). 
La realizzazione fully-differential del filtro lineare è riportata in Figura 1.40 
 
Figura 1.40 
Anche in questo caso, scrivendo le relazioni che legano ingresso e uscita, si ottiene la 
funzione di trasferimento (1.58). 
Filtri bilineari 
La funzione di trasferimento di un filtro bilineare è 
 ( ) 1 0
0
k s kH s
s ω
+= +  (1.62) 
cui corrisponde lo schema a blocchi riportato nella figura seguente 
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Figura 1.41 
La realizzazione single-ended di tale schema è rappresentata dal filtro in Figura 1.42 
 
Figura 1.42 
Scrivendo il bilancio delle correnti per il nodo centrale dello schema precedente si ottiene 
 ( ) ( ) ( ) ( ) ( )1 2 0m in X in out out m outG V s sC V s V s sCV s G V s⎡ ⎤+ − − − =⎣ ⎦  (1.63) 
da cui si ricava la funzione di trasferimento del filtro 
 ( ) ( ) 1 2
X m
X m
sC GH s
s C C G
+= + +  (1.64) 
che può essere riscritta come 
 ( )
1
2
mX
X X
m
X
GCs
C C C C
H s
Gs
C C
⎛ ⎞ ⎛ ⎞+⎜ ⎟ ⎜ ⎟+ +⎝ ⎠ ⎝ ⎠= ⎛ ⎞+ ⎜ ⎟+⎝ ⎠
 (1.65) 
Uguagliando i coefficienti della (1.65) e della (1.62) si ottengono le seguenti relazioni  
 1
11
X
kC C
k
⎛ ⎞= ⎜ ⎟−⎝ ⎠
 (1.66) 
 ( )1 0m AG k C C= +  (1.67) 
 ( )2 0m AG C Cω= +  (1.68) 
Dalla relazione (1.66) si può osservare che per 0XC ≥  si ha 10 1k≤ < , ossia il circuito ha 
guadagno alle alte frequenze positivo e minore di uno. Questo si spiega osservando che per 
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le alte frequenze il circuito si comporta come un partitore capacitivo, che presenta perciò le 
suddette limitazioni sul guadagno. 
La versione fully-differential del filtro bilineare è mostrata in Figura 1.43 
 
Figura 1.43 
Procedendo con l’analisi nodale, come per il circuito di Figura 1.42, si ottiene nuovamente 
la funzione di trasferimento (1.65) e di conseguenza le stesse relazioni riguardanti CX,  Gm1 
e Gm2. In questo caso però la limitazione su k1 può essere superata incrociando le 
connessioni della coppia di capacità CX. 
Filtri biquadratici 
La funzione di trasferimento di un generico filtro biquadratico è 
 ( ) 22 1 0
2 20
0
k s k s kH s
s s
Q
ω ω+
+ += ⎛ ⎞ +⎜ ⎟⎝ ⎠
 (1.69) 
e, procedendo in modo simile a quanto è stato fatto introducendo i filtri biquadratici tempo 
discreto, si può scrivere la relazione precedente nella forma 
 
2
0 0 01
2 2 2( ) ( ) ( ) ( ) ( )out in out in out
kkV s k V s V s V s V s
s Qs s s
ω ω⎛ ⎞= + − + −⎜ ⎟⎝ ⎠  (1.70) 
e ponendo 
 01 0
0
1( ) ( ) ( )in out
kV s V s V s
s
ωω
⎡ ⎤= −⎢ ⎥⎣ ⎦
 (1.71) 
si ottiene dalla (1.70) la relazione 
 ( ) ( ) ( ) ( ) ( )01 2 0 11out in outV s k k s V s V s V ss Q
ω ω⎡ ⎤= + − +⎢ ⎥⎣ ⎦  (1.72) 
che corrisponde allo schema a blocchi riportato in Figura 1.44 
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Figura 1.44 
La realizzazione fully-differential di tale schema è rappresentata in Figura 1.45 
 
Figura 1.45 
La funzione di trasferimento del filtro in Figura 1.45 è 
 ( ) ( )
( )
2 5 2 4
2 3 1 2
m m mX
X B X B A X B
m m m
X B A X B
G G GC s s
C C C C C C C
H s
G G Gs s
C C C C C
⎛ ⎞⎛ ⎞ ⎛ ⎞+ + ⎜ ⎟⎜ ⎟ ⎜ ⎟ ⎜ ⎟+ + +⎝ ⎠ ⎝ ⎠ ⎝ ⎠= ⎛ ⎞⎛ ⎞+ + ⎜ ⎟⎜ ⎟ ⎜ ⎟+ +⎝ ⎠ ⎝ ⎠
 (1.73) 
Comparando i coefficienti della (1.73) e della (1.69) si ottiene  
 2
21
X B
kC C
k
⎛ ⎞= ⎜ ⎟−⎝ ⎠
 (1.74) 
 1 0m AG Cω=  (1.75) 
 ( )2 0m B XG C Cω= +  (1.76) 
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 ( )03 B Xm C CG Q
ω +=  (1.77) 
 ( )04
0
A
m
k C
G ω=  (1.78) 
 ( )5 1m B XG k C C= +  (1.79) 
Si vede che per questo schema si presenta la limitazione 20 1k≤ <  per valori positivi delle 
capacità CX e CB, il che equivale a dire che anche questo schema, come il filtro bilineare 
presentato precedentemente, ha guadagno alle alte frequenze positivo e minore di uno. 
Come esempio di filtro biquadratico single-ended riportiamo il filtro universale di Figura 
1.46 
 
Figura 1.46 
Tale filtro può essere usato come passa basso ponendo V2 e V3 a massa e 1 inV V= . La 
funzione di trasferimento del filtro così ottenuto è 
 ( )
2
1 2
2
2
2 1 2
m
LP
m m
G
C C
H s
G Gs s
C C C
⎛ ⎞⎜ ⎟⎝ ⎠=
+ +
 (1.80) 
Per ottenere la configurazione passa alto si pongono V1 e V2 a massa e 3 inV V= . La 
funzione di trasferimento è 
 ( ) 2 2
2
2 1 2
HP
m m
sH s
G Gs s
C C C
=
+ +
 (1.81) 
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Si ottiene poi il filtro passa banda ponendo V1 e V3 a massa e 2 inV V= . La funzione di 
trasferimento è 
 ( ) 2 2
2
2 1 2
m
BP
m m
G s
CH s
G Gs s
C C C
=
+ +
 (1.82) 
Si può ottenere anche il filtro elimina banda ponendo V2 a massa e 1 3 inV V V= = . La 
funzione di trasferimento è  
 ( )
2
2
1 2
2
2
2 1 2
m
BR
m m
Gs
C CH s
G Gs s
C C C
+
=
+ +
 (1.83) 
In tutte le funzioni di trasferimento ottenute dal filtro universale si ha 
 0
1 2
mG
C C
ω =  (1.84) 
e  
 2
1
CQ
C
=  (1.85) 
Filtri Gm-C-OpAmp 
Alcuni problemi nella realizzazione dei filtri Gm-C sono dovuti all’effetto delle capacità 
parassite. Consideriamo infatti il circuito integratore riportato in Figura 1.37 (a). La 
capacità C, in quanto capacità integrata, comporta delle capacità parassite di top-plate e 
bottom-plate diverse tra loro, come già accennato. Per mantenere il più possibile la 
simmetria del circuito (utile per ridurre la distorsione e migliorare la linearità), tale 
capacità può essere realizzata come parallelo di due capacità di valore 2C,come mostrato 
nella figura seguente 
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Figura 1.47 
Analizzando il circuito precedente si ottiene la relazione ingresso-uscita 
 ( ) ( ) ( ) ( )02mout in inp
GV s V s V s
sC C s
ω ′= =+  (1.86) 
con 
 ( ) ( )0 1 22m mpp
G G C
C CC C
ω ′ = = ++  (1.87) 
La presenza di capacità parassite comporta problemi dovuti al fatto che spesso il loro 
valore non è noto con precisione. Inoltre le capacità parassite rendono più difficoltoso il 
matching degli integratori anche per il fatto che variazioni nel processo di realizzazione 
provocano variazioni delle capacità parassite non sempre in linea con le variazioni delle 
capacità principali. Va infine considerato che le capacità parassite non sono lineari e questo 
provoca problemi di dipendenza della risposta in frequenza dall’ampiezza del segnale di 
ingresso. 
Questi effetti si fanno sentire maggiormente alle alte frequenze, perché, come si vede dalla 
(1.87), per incrementare 0ω ′  si può ridurre C oppure aumentare Gm. Nell’ultimo caso si 
avrebbe un aumento delle dimensioni dei dispositivi e quindi un aumento di Cp. In 
entrambi i casi si avrebbe un aumento del rapporto pC C  e quindi una maggiore 
dipendenza di 0ω ′  dalle capacità parassite e un’accentuazione dei fenomeni accennati 
precedentemente. 
Per risolvere i problemi dovuti alle capacità parassite si introduce l’integratore Gm-C-
OpAmp riportato nella figura seguente 
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Figura 1.48 
Per il quale vale la relazione 
 ( ) ( ) ( )0mout in inGV s V s V ssC s
ω⎛ ⎞= =⎜ ⎟⎝ ⎠  (1.88) 
che è la stessa relazione ingresso-uscita trovata per gli integratori Gm-C in Figura 1.36 e in 
Figura 1.37. 
Si vede che nel circuito di Figura 1.48 le capacità parassite di top-plate cadono, 
complessivamente, tra i terminali di ingresso dell’operazionale e, se il guadagno 
dell’operazionale è sufficientemente elevato, non assorbono molta corrente per effetto del 
corto circuito virtuale. Le capacità di bottom-plate cadono sui terminali di uscita 
dell’operazionale e non influenzano quindi la relazione ingresso-uscita. 
Il circuito in Figura 1.48 presenta inoltre il vantaggio di portare i terminali di uscita del 
transconduttore sull’ingresso di un operazionale, che presenta una impedenza di ingresso 
molto grande. Di conseguenza l’impedenza di uscita del transconduttore può anche essere 
più piccola e ciò ne facilita la progettazione. 
Altro vantaggio è rappresentato dal fatto che lo stadio di uscita del transconduttore non 
deve fornire un’ampia dinamica dei segnali di uscita, perché pilota le linee di ingresso di 
un operazionale, che, sempre se il guadagno dell’operazionale è elevato, si trovano quasi 
allo stesso potenziale. 
Lo svantaggio del circuito precedente è rappresentato da un incremento dell’area e della 
potenza dissipata e da una minore velocità di risposta del circuito. 
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Circuiti di tuning 
Abbiamo già accennato alla necessità di utilizzare dei circuiti di tuning per fissare con 
precisione le costanti caratteristiche dei filtri tempo continuo. Come si può verificare 
dall’analisi svolta per i filtri tempo continuo mostrati in precedenza, le singolarità delle 
relative funzioni di trasferimento dipendono da prodotti del tipo RC oppure Gm/C. 
Trattandosi di quantità disomogenee i prodotti sono soggetti a variazioni anche notevoli, 
dovute alla precisione assoluta con cui le quantità coinvolte sono realizzate e alla 
dipendenza di queste stesse quantità dalle variazioni di temperatura cui sono sottoposte nel 
circuito. 
Facendo riferimento in particolare ai filtri Gm-C (ma considerazioni analoghe possono 
essere fatte anche per gli altri tipi di filtri) si può osservare dalle relazioni (1.73), (1.65), 
(1.58) che i coefficienti delle funzioni di trasferimento dipendono da rapporti di capacità e 
da rapporti del tipo Gmi/Ci. Sfruttando il fatto che si riescono a realizzare rapporti di 
componenti integrati con una buona precisione, si può imporre che tutte le capacità 
presenti nel circuito siano proporzionali ad una sola di esse, che chiamiamo C*, e così 
anche che le transconduttanze siano proporzionali al valore di una sola transconduttanza, 
che indichiamo con Gm*. In questo modo tutti i coefficienti dipendenti da rapporti del tipo 
Gmi/Ci risultano fissati con la stessa precisione con cui è fissato il rapporto Gm*/C* (mentre 
la precisione dei coefficienti dipendenti dal rapporto di capacità è fissata dalla precisione 
relativa con cui si riescono a realizzare le capacità). 
Se si può accettare una variazione dei coefficienti di circa il 10 percento, pari alla 
precisione ottenibile per il valore assoluto delle capacità integrate, il problema della 
regolazione dei coefficienti dipendenti dalla precisione del rapporto Gm*/C* si riduce alla 
regolazione del valore assoluto di Gm*. Per fissare il valore di Gm* si sfrutta il fatto che il 
Gm di un blocco transconduttore realizzato con un OTA può essere variato agendo su una 
corrente o tensione di polarizzazione del blocco, che diventa quindi il segnale di controllo 
del circuito di regolazione del Gm. Si può allora pensare di applicare il circuito di controllo 
ad un transconduttore esterno al filtro in modo da fissarne il Gm al valore voluto Gm* e di 
mandare il segnale di controllo così ottenuto ai transconduttori presenti nel filtro, 
rispettando per ciascuno di essi la proporzionalità stabilita rispetto al valore Gm*. 
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Figura 1.49 
Un modo per fissare il valore della transconduttanza è quello di imporre, attraverso un 
apposito circuito di reazione,che quest’ultima sia uguale all’inverso una resistenza esterna 
opportunamente scelta. I circuiti che permettono di ottenere tale uguaglianza possono 
essere diversi. Due esempi di circuiti utilizzabili a tale scopo sono riportati di seguito.  
 
Figura 1.50 
In entrambi i casi si suppone che i segnali di controllo siano tali che la transconduttanza 
aumenta all’aumentare di tali segnali. Nel circuito di Figura 1.50 (a) si ha che se Gm è più 
piccolo di 1 extR  allora la corrente attraverso extR  è più grande di quella in uscita dal 
transconduttore perciò si ha una corrente nell’integratore tale da far aumentare la tensione 
contrV . Si ha allora un aumento della transconduttanza finché si verifica l’uguaglianza 
1m extG R= . Nel circuito di Figura 1.50 (b) si ha che se Gm è piccolo allora la tensione sulla 
resistenza è minore di VB e il convertitore tensione-corrente aumenta la corrente di uscita 
contrI . Questo finché non si verifica l’uguaglianza 1m extG R= . 
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Nel caso un’accuratezza del 10 percento sui coefficienti della risposta in frequenza del 
filtro non sia sufficiente bisogna trovare il modo di fissare con precisione l’intero rapporto 
Gm/C. Un metodo per ottenere ciò consiste nel disporre una serie di resistenze esterne e nel 
valutare la risposta al gradino del transconduttore esterno quando, con uno dei circuiti visti 
precedentemente, si è imposta l’uguaglianza 1m extG R= , con extR  scelta tra le resistenze a 
disposizione. Dalla valutazione delle risposta al gradino si riesce a risalire a 
( )0 1m extG C R Cω = =  e si può variare la extR  finché si ottiene il valore desiderato, 
aggirando così il problema che C non è realizzabile con precisione. 
Altro metodo per fissare con precisione il rapporto Gm/C sfrutta il circuito di Figura 1.51 , 
che è ricavato dal circuito di Figura 1.50 (a) sostituendo la resistenza esterna con un blocco 
a capacità commutate. 
 
Figura 1.51 
Ricordando che alla capacità commutata si può associare la resistenza equivalente 
( )1eq clock mR f C= , si ottiene l’uguaglianza m clock mG f C= . Allora si ha 
( )m clock mG C f C C= , che può essere fissato con precisione. La squadra RC posta 
sull’uscita dell’operazionale serve ad eliminare le componenti ad alta frequenza introdotte 
dal blocco a capacità commutate. Va notato che per tale circuito di regolazione è 
necessario un segnale di clock, che può creare problemi di interferenza con il filtro tempo 
continuo cui è applicata la regolazione. 
Un altro metodo per regolare la quantità Gm/C si basa sull’utilizzo di un anello ad aggancio 
di fase (PLL), mostrato in Figura 1.52. Il VCO dell’anello è basato su un integratore 
transconduttivo in modo che la frequenza di oscillazione dipenda dal rapporto Gm/C del 
blocco transconduttivo. Quando il PLL è agganciato al segnale di riferimento esterno 
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(preciso perché ottenibile con un oscillatore quarzato) si ha che il rapporto Gm/C del VCO 
risulta fissato al valore voluto. Il segnale di controllo del VCO può essere quindi utilizzato 
per fissare il rapporto Gm/C dei blocchi transconduttivi presenti nel filtro da regolare. 
 
Figura 1.52 
Un altro metodo si basa sull’utilizzo di un filtro controllabile in tensione inserito 
nell’anello di controllo di Figura 1.53 
 
Figura 1.53 
In questo caso il filtro passa basso inserito nell’anello è realizzato con un blocco di 
transconduttanza proporzionale a quelle dei blocchi transconduttivi presenti nel filtro da 
regolare. La reazione nell’anello regola la tensione di controllo in modo che a regime il 
rapporto Gm/C del filtro passa basso è fissato al valore per cui il limite superiore di banda 
del filtro è pari alla frequenza del segnale di clock esterno. In questa condizione, infatti, 
l’uscita del passa basso è sfasata esattamente di 90 gradi rispetto al riferimento esterno, per 
cui la correlazione dei due segnali è nulla e la tensione di controllo resta stabile. È 
importante in questo schema che la costante di tempo dell’integratore sia abbastanza bassa 
da eliminare le componenti a frequenza doppia rispetto a quella del segnale di riferimento 
esterno, che altrimenti provocherebbero interferenza con il segnale di controllo, che va al 
filtro da regolare. 
 
 
  
2 Transconduttori per filtri Gm-C 
Come già è stato sottolineato, il blocco fondamentale nella realizzazione dei filtri Gm-C è 
costituito dal transconduttore. Un transconduttore è un blocco lineare la cui corrente di 
uscita è direttamente proporzionale alla tensione in ingresso, con costante di 
proporzionalità ben nota e indipendente dalle particolari condizioni di funzionamento del 
circuito. Se ne deduce che il blocco transconduttore deve presentare alta impedenza in 
ingresso e in uscita. 
Riportiamo i simboli usati per i transconduttori, single-ended e fully-differential 
 
Figura 2.1 Transcondutore single-ended (a) e fully-differential (b). 
Per tali blocchi vale quindi la relazione 
 out m ini G v=  (2.1) 
Una buona approssimazione delle caratteristiche del transconduttore è fornita dagli 
amplificatori transconduttivi (OTA), progettati con particolare attenzione alle 
caratteristiche precedentemente elencate. È particolarmente importante che gli OTA 
presentino buona linearità nel range del segnale di ingresso. Se ciò non avviene applicando 
una tensione sinusoidale in ingresso si ottiene in uscita un segnale periodico non 
sinusoidale, che presenta quindi dei termini di distorsione indesiderati. Fatta questa 
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precisazione, d’ora in poi ci riferiremo agli amplificatori transconduttivi indifferentemente 
con il termine transconduttori e con la sigla OTA. 
Esistono diversi schemi per la realizzazione di un transconduttore, ciascuno dei quali 
presenta diverse caratteristiche di linearità, range di ingresso, stabilità e possibilità di 
regolazione del guadagno. Vediamo alcuni schemi, mettendone in evidenza le differenze. 
2.1 Transconduttori bipolari 
Esistono sostanzialmente due diversi approcci per la realizzazione di transconduttori 
bipolari. Il primo consiste nella realizzazione di un blocco di transconduttanza fissa, cui 
viene posto in cascata uno stadio di guadagno variabile. Il secondo approccio consiste nella 
realizzazione di blocchi a transconduttanza variabile, caratterizzati da più coppie 
differenziali di ingresso connesse tra loro e dimensionate opportunamente. 
2.1.1 Blocchi a transconduttanza fissa 
Blocchi base 
Due blocchi a transconduttanza fissata dal valore di una resistenza, simili tra loro, sono 
riportati in Figura 2.2. 
 
Figura 2.2 
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Facciamo inizialmente l’approssimazione che le tensioni Vbe dei transistori rimangano 
costanti al variare della tensione vi di ingresso. Sotto tale ipotesi si ha che la tensione vi 
risulta applicata ai capi delle due resistenze di valore RE/2 nel circuito di Figura 2.2 (a) e ai 
capi della resistenza RE nel circuito di Figura 2.2 (b). Allora la corrente di emettitore di Q1 
è, in entrambi i circuiti, 
 1 1 iE
E
vI I
R
= +  (2.2) 
mentre la corrente di emettitore di Q2 nei due circuiti è 
 2 1 iE
E
vI I
R
= −  (2.3) 
Trascurando le correnti di base si può approssimare la corrente di collettore con quella di 
emettitore, per ciascuno dei transistori. Si ha allora che la corrente io1, definita come la 
differenza tra la corrente di collettore e la corrente continua di polarizzazione I1, risulta 
 1 io
E
vi
R
=  (2.4) 
Considerando io1 come uscita del blocco transconduttore e confrontando la (2.4) con la 
relazione generale (2.1), si nota che i due blocchi presentano transconduttanza pari a 
 1m
E
G
R
=  (2.5) 
fissata quindi dal valore della resistenza RE. 
Un importante differenza tra i due blocchi in Figura 2.2 è che, nel caso 0iv = , nelle 
resistenze di valore RE/2 in Figura 2.2 (a) scorre la corrente di polarizzazione I1, mentre 
nella resistenza RE in Figura 2.2 (b) non scorre corrente. Questo implica che nel blocco di 
Figura 2.2 (b) si può avere una tensione di modo comune più vicina allo zero che nel 
blocco di Figura 2.2 (a). 
Bisogna ora notare che tutto il discorso fatto finora è valido nell’ipotesi che la tensione Vbe 
rimanga costante al variare della tensione di ingresso. Perché questa ipotesi sia valida deve 
accadere che la resistenza differenziale di piccolo segnale di emettitore, re, sia molto 
minore della resistenza RE. Essendo 
 Te
E
Vr
I
=  (2.6) 
deve verificarsi la relazione 
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 ,max
,min
T
e E
E
Vr R
I
= ?  (2.7) 
ossia 
 ,min TE
E
VI
R
?  (2.8) 
che corrisponde alla necessità di avere una corrente di polarizzazione grande e piccole 
variazioni del segnale di ingresso (al fine di mantenere, comunque, alto il valore di IE). Nel 
caso in cui le relazioni (2.7) e (2.8) non siano rispettate si deve tener conto delle variazioni 
della Vbe e per farlo bisogna calcolare le correnti alle variazioni sostituendo ai transistori il 
loro modello per piccolo segnale. Si ottiene, per entrambi i circuiti, la relazione 
 1 2
i
o
e E
vi
r R
= +  (2.9) 
e quindi la transconduttanza dei due blocchi, nel caso più generale, risulta 
 1
2m e E
G
r R
= +  (2.10) 
Si vede che la (2.10) coincide con la (2.5) nel caso in cui RE sia molto più grande di 2re. 
Nel caso ciò non accada, data la dipendenza di re dal segnale di ingresso, si ha la 
dipendenza di Gm dal segnale di ingresso e quindi la nonlinearità dei blocchi presentati. 
Metodi per aumentare la linearità 
Un modo per aumentare la linearità, senza ricorrere a grosse correnti di polarizzazione e 
piccoli segnali di ingresso, può essere usare due amplificatori, come mostrato in Figura 
2.3. Si vede che in questo modo la tensione di ingresso è portata sulla resistenza RE per 
effetto del corto circuito virtuale, così la tensione Vbe non ha più alcun effetto. In questo 
modo la transconduttanza del blocco è esattamente 
 1 1om
i i E
iG
v v R+ −
= =−  (2.11) 
Va notato che gli operazionali non devono rispondere a specifiche stringenti perciò 
possono essere anche molto semplici (anche a singolo stadio). 
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Figura 2.3 
Un altro modo per migliorare la linearità dei blocchi in Figura 2.2 consiste nell’imporre 
che le correnti che scorrono nei transistori Q1 e Q2 siano effettivamente costanti, come 
mostrato nel circuito di Figura 2.4 
 
Figura 2.4 
In questo schema si ha che la corrente costante I1 scorre nei transistori Q1 e Q2, che hanno 
perciò Vbe costante. La tensione di ingresso allora cade tutta ai capi delle resistenza RE, 
provocando una corrente variabile che scorre in Q4 e Q3. Supponendo poi che Q7 e Q8 
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siano dimensionati come Q4 e Q3 si ha che la corrente di drain di questi ultimi è specchiata 
in Q7 e Q8 e portata in uscita (nel caso in cui lo specchio presenti un certo fattore di scala 
questo si ripercuote sulla transconduttanza). Anche in questo caso si ha  
 1 1om
i i E
iG
v v R+ −
= =−  (2.12) 
Va notato che le correnti di drain di Q1 e Q2 sono mantenute costantemente uguali alla 
corrente I1 dall’anello di reazione costituito da Q3, Q4, Q5 e Q6. Si ha infatti che se, ad 
esempio, la corrente di drain di Q1 diminuisse, aumenterebbe la tensione di collettore di Q1 
e di conseguenza anche quella di base di Q3 e quindi aumenterebbe la corrente di drain di 
Q3 e infine di Q1. 
Va notato che in questo schema la tensione di collettore di Q1 e Q2 può valere al massimo 
3 5be beV V+ , ma si può aumentare tale livello massimo inserendo dei transistori montati a 
diodo in serie al collettore di Q5, aumentando così la dinamica di ingresso. 
2.1.2 Stadi di guadagno 
Abbiamo già evidenziato il fatto che gli stadi appena descritti hanno transconduttanza fissa 
e necessitano perciò di uno stadio a valle che permetta di regolare il valore del Gm. A tale 
scopo possono essere usati degli stadi di guadagno variabile (gain-cell), che forniscono in 
uscita una replica della corrente di ingresso scalata di un fattore pari al rapporto tra due 
correnti di polarizzazione. Un esempio di tale circuito, posto in cascata al blocco base di 
Figura 2.2 (b), è riportato in Figura 2.5 
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Figura 2.5 
Combinando la relazione del blocco a transconduttanza fissa con quella dello stadio di 
guadagno si ottiene  
 2
1
o i
E
Ii v
I R
=  (2.13) 
per cui si ha un valore complessivo della transconduttanza pari a 
 2
1
1
m
E
IG
R I
⎛ ⎞⎛ ⎞= ⎜ ⎟⎜ ⎟⎝ ⎠⎝ ⎠
 (2.14) 
proporzionale al rapporto tra le correnti di polarizzazione. 
Il traslatore di livello usato nel circuito può essere realizzato utilizzando lo schema in 
Figura 2.6. In questo schema la corrente I di polarizzazione fissa la Vbe dei transistori, 
fissando così la quantità di cui viene traslata la tensione di ingresso. Si può ottenere una 
traslazione più ampia ponendo altri transistori montati a diodo sul source di Q2. 
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Figura 2.6 
Altra possibile soluzione è rappresentata in Figura 2.7, in cui lo stadio di guadagno è posto 
sotto la coppia differenziale di ingresso. 
 
Figura 2.7 
Si nota che, mentre nel circuito di Figura 2.5 si aveva una resistenza pari a 2re (somma 
delle resistenze differenziali di Q1 e Q2) in serie alla resistenza RE, nel circuito di Figura 
2.7 si ha una resistenza pari a 4re in serie a RE (si tratta della somma delle resistenze 
differenziali di Q1, Q2, Q3 e Q4). Per questo motivo la linearità dell’ultimo circuito è 
peggiore di quella del circuito di Figura 2.5. 
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2.1.3 Blocchi a transconduttanza variabile 
Consideriamo anzitutto il funzionamento di una semplice coppia differenziale, come quella 
riportata in Figura 2.8 (a). 
 
Figura 2.8 Coppia differenziale semplice (a), grafico della corrente in funzione della tensione di ingresso (b) 
Per il circuito in Figura 2.8 (a) si può scrivere, se i transistori sono uguali,  
 1 2 11 2
1 2 2
ln ln lnC C Ci BE BE T T
S S C
I I Iv V V V V
I I I
⎡ ⎤⎛ ⎞ ⎛ ⎞ ⎛ ⎞= − = − =⎢ ⎥⎜ ⎟ ⎜ ⎟ ⎜ ⎟⎢ ⎥⎝ ⎠ ⎝ ⎠ ⎝ ⎠⎣ ⎦
 (2.15) 
da cui si ottiene  
 1 2
i
T
v
V
C CI I e=  (2.16) 
ed essendo 1 2 1C CI I I+ =  si ottiene 
 1 1 1
i T
i T
v V
C v V
eI I
e
= +  (2.17) 
 2 1
1
1 i TC v V
I I
e
= +  (2.18) 
La relazione (2.18) è riportata in Figura 2.8 (b). Si vede che la corrente dipende 
linearmente dalla tensione di ingresso in un limitato range di tensione attorno a 0iv = . La 
costante di proporzionalità in questo range, coincidente con la pendenza della curva è 
 1
4m T
IG
V
=  (2.19) 
che è proporzionale alla corrente di polarizzazione, I1. 
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Si può aumentare il range di linearità usando due stadi differenziali di ingresso in parallelo, 
come mostrato in Figura 2.9 
 
Figura 2.9 
Per effetto della tensione costante V1 i grafici delle correnti IC2 e IC4 risultano traslati 
rispetto al grafico in Figura 2.8 (b), in modo tale che la loro somma risulta lineare in un 
range di tensione più ampio, come mostrato in Figura 2.10. nella figura sono riportati i 
grafici delle correnti per 1 1.317 TV V= , che si dimostra essere il valore per cui il range di 
linearità risulta massimo. 
 
Figura 2.10 
Il circuito di Figura 2.9 può essere modificato in modo da ottenere le stesse correnti 
riportate in Figura 2.10 anche senza la tensione continua V1. In particolare si possono 
dimensionare i transistori in modo che Q2 eQ3 siano uguali tra loro, mentre Q1 e Q4 siano 
uguali tra loro e con area di emettitore pari a k volte quella di Q2 eQ3. Per trovare il giusto 
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fattore di proporzionalità k calcoliamo il valore delle correnti in presenza della tensione 
continua 1 1.317 TV V= , in corrispondenza di 0iv = . Si ha  
 12 11.317 0.21131C
II I
e
= =+  (2.20) 
 14 11.317 0.78871C
II I
e−
= =+  (2.21) 
Imponiamo ora che le correnti per 0iv =  nei transistori Q2 e Q4, dimensionati 
opportunamente, siano uguali a quelle trovate precedentemente. Si ha  
 ( )2 2 10.2113be TV VC SI I e I= =  (2.22) 
 ( ) ( )4 4 2 10.7887be T be TV V V VC S SI I e kI e I= = =  (2.23) 
e dividendo la (2.23) per la (2.22) si ottiene il fattore di scala tra i transistori  
 3.73 4k = ?  (2.24) 
Si ottiene quindi il circuito riportato in Figura 2.11 
 
Figura 2.11 
2.2 Transconduttori CMOS con transistori in 
zona triodo 
Analizziamo ora alcuni transconduttori CMOS che sfruttano le proprietà dei transistori in 
zona triodo. 
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Ricordiamo anzitutto l’espressione della corrente di drain in un transistore n-MOS 
polarizzato in zona triodo,ossia con DS GS tnV V V< − , 
 ( ) 2
2
DS
D n OX GS tn DS
VWI C V V V
L
µ ⎡ ⎤⎛ ⎞= − −⎢ ⎥⎜ ⎟⎝ ⎠ ⎣ ⎦  (2.25) 
Dalla relazione precedente si deduce l’espressione della resistenza differenziale tra drain e 
source, calcolata attorno a 0DSV = , che risulta 
 
( )
1
0
1
DS
D
DS
DS
V n OX GS tn
ir
WV C V V
L
µ
−
=
⎛ ⎞∂≡ =⎜ ⎟∂ ⎛ ⎞⎝ ⎠ −⎜ ⎟⎝ ⎠
 (2.26) 
dipendente dalla tensione applicata sul gate del transistore. 
2.2.1 Transconduttori con MOS a polarizzazione di gate costante 
Analizziamo ora il primo dei blocchi transconduttori basati sull’utilizzo di MOS polarizzati 
in zona triodo. Il principio di funzionamento di questo circuito ricalca quello del 
transconduttore a transistori bipolari, presentato in Figura 2.4, in cui la resistenza RE è 
rimpiazzata dal transistore MOS in zona triodo. Lo schema del transistore CMOS è 
riportato in Figura 2.12. 
 
Figura 2.12 
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Tutti i transistori del circuito sono polarizzati in zona di saturazione, tranne Q9, che è in 
zona triodo. Si vede che, come nel circuito in Figura 2.4, la corrente nei due transistori di 
ingresso Q1 e Q2 è mantenuta costante dagli anelli di reazione, pertanto le tensioni gate-
source dei due transistori sono mantenute costanti. Allora la tensione di ingresso vi cade 
tutta ai capi di Q9, per cui la transconduttanza del blocco, in parallelo a quanto avveniva 
nel circuito a transconduttori bipolari, è fissata dalla resistenza differenziale rDS9, ossia 
risulta 
 ( )1 9
9
o
m n OX GS tn
i
i WG C V V
v L
µ ⎛ ⎞= = −⎜ ⎟⎝ ⎠  (2.27) 
che può essere variata, variando la tensione di polarizzazione del gate di Q9. 
Uno schema simile, ma meno complesso del precedente, che utilizza transistori p-MOS è 
riportato in Figura 2.13 
 
Figura 2.13 
In questo schema i transistori Q1 e Q2 hanno corrente di drain costante e pari a I2, per cui 
presentano anche tensione gate-source costante. La tensione di ingresso è allora riportata 
integralmente ai capi del transistore di tipo p Q7, polarizzato in zona triodo, che determina 
quindi la corrente variabile che attraversa Q3 e Q4 (polarizzati con una corrente pari alla 
differenza di I1 e I2). Tale corrente viene poi specchiata in Q5 e Q6. La transconduttanza del 
blocco risulta allora (ipotizzando che lo specchio abbia fattore di scala unitario) 
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 ( )7
7
m p OX GS tp
WG C V V
L
µ ⎛ ⎞= − −⎜ ⎟⎝ ⎠  (2.28) 
Si nota che questa configurazione necessita di un minor numero di transistori nell’anello 
che stabilizza la corrente in Q1 e Q2 e ciò implica una maggiore velocità di risposta del 
circuito. 
I circuiti presentati in Figura 2.12 e in Figura 2.13 possono essere modificati in modo da 
avere transconduttori a più uscite. Questi ultimi possono risultare utili nella realizzazione 
dei filtri con un minor numero di transconduttori, risparmiando non solo sull’area occupata 
dal filtro, ma anche sulla potenza dissipata. Il circuito di Figura 2.13, modificato in modo 
da avere uscita multipla è riportato in Figura 2.14 
 
Figura 2.14 
2.2.2 Transconduttori con MOS con tensione drain-source costante 
Dall’espressione della corrente di drain in un MOS polarizzato in zona triodo 
 ( ) 2
2
DS
D n OX GS tn DS
VWI C V V V
L
µ ⎡ ⎤⎛ ⎞= − −⎢ ⎥⎜ ⎟⎝ ⎠ ⎣ ⎦  (2.29) 
si deduce che se la tensione VDS è mantenuta costante la corrente ID è direttamente 
proporzionale alla tensione gate-source (trascurando il termine aggiuntivo costante dovuto 
al quadrato di VDS, che comunque si può agevolmente cancellare). Sfortunatamente però la 
relazione (2.29) non tiene conto degli effetti del secondo ordine che limitano la precisione 
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del modello utilizzato. La struttura differenziale del circuito aiuta comunque ad eliminare i 
termini di distorsione di ordine pari e quindi l’approccio a VDS costante permette di 
ottenere circuiti con linearità accettabile. 
Una possibile implementazione del metodo appena descritto è riportata in Figura 2.15 
 
Figura 2.15 
In questo schema la tensione VC viene riportata sul drain dei transistori Q1 e Q2, che sono 
perciò mantenuti a tensione drain-source costante. La tensione VCM è inoltre tale da 
mantenere Q1 e Q2 in zona triodo. Si ha allora  
 
2
1
1 2 2
i DS
D n OX CM tn DS
v VWI C V V V
L
µ ⎡ ⎤⎛ ⎞⎛ ⎞= + − −⎢ ⎥⎜ ⎟ ⎜ ⎟⎝ ⎠ ⎝ ⎠⎣ ⎦  (2.30) 
e inoltre 
 ( ) 21
1 2
DS
n OX CM tn DS
VWI C V V V
L
µ ⎡ ⎤⎛ ⎞= − −⎢ ⎥⎜ ⎟⎝ ⎠ ⎣ ⎦  (2.31) 
per cui la corrente io1, che è pari alla differenza tra ID1 e I1 risulta  
 1 1 1
1 2
i
o D n OX DS
vWi I I C V
L
µ ⎛ ⎞⎛ ⎞= − = ⎜ ⎟ ⎜ ⎟⎝ ⎠ ⎝ ⎠  (2.32) 
da cui si deduce il valore della transconduttanza del blocco 
 1
1 2
o DS
m n OX
i
i VWG C
v L
µ ⎛ ⎞= = ⎜ ⎟⎝ ⎠  (2.33) 
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proporzionale alla tensione drain-source e quindi alla VC. 
Va notato che la tensione VCM riveste un ruolo molto importante perché da essa dipende la 
corretta polarizzazione dei MOS in zona triodo, perciò questo tipo di schema non è adatto 
alla realizzazione di filtri con segnali di ingresso con modo comune molto variabile. 
2.3 Transconduttori CMOS con transistori in 
zona attiva 
Vediamo ora dei transconduttori che utilizzano MOS polarizzati in zona attiva (detta anche 
zona di saturazione), ossia con DS GS tnV V V≥ − . In generale questi transconduttori offrono 
prestazioni di linearità ridotte rispetto a quelli basati sull’utilizzo di MOS in zona triodo 
appena visti. Questo perché tali transconduttori si basano sulla legge quadratica dei MOS 
in zona attiva, che non descrive in modo esatto il comportamento dei transistori 
(soprattutto nel caso di transistori a canale corto). Inoltre solo la differenza delle correnti di 
uscita del blocco transconduttore dipende idealmente in modo lineare dall’ingresso. Se la 
differenza delle correnti non è precisa non si ha esatta cancellazione dei termini di 
distorsione del secondo ordine. Sono stati comunque sviluppati circuiti che presentano una 
buona linearità. 
Coppia di transistori MOS 
Prima di procedere con la presentazione dei transconduttori che usano MOS in zona attiva 
introduciamo un piccolo circuito noto come CMOS-pair, riportato in Figura 2.16. Tale 
coppia di transistori, polarizzati entrambi in zona di saturazione, si comporta come un 
transistore unico equivalente. 
 
Figura 2.16 
Le correnti di drain dei due transistori sono  
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 ( )2Dn n GSn tn DI K V V I= − =  (2.34) 
 ( )2Dp p GSp tp DI K V V I= − =  (2.35) 
dove si è posto 
2
OXC WK
L
µ ⎛ ⎞= ⎜ ⎟⎝ ⎠  e si ha 0tnV >  e 0tpV < . Dalle relazioni precedenti si 
ricavano le tensioni gate-source 
 1GSn tn D
n
V V I
K
= +  (2.36) 
 1GSp tp D
p
V V I
K
= −  (2.37) 
Si può allora definire una tensione gate-source equivalente, come differenza delle due 
tensioni di gate, che risulta pari a 
 ( ) 1 1GSeq GSn GSp tn tp D
n p
V V V V V I
K K
⎛ ⎞⎜ ⎟≡ − = − + +⎜ ⎟⎝ ⎠
 (2.38) 
Si vede che questa equazione ha la stessa struttura delle due precedenti, perciò si può 
considerare il circuito di Figura 2.16 come un unico transistore, con tensione di soglia 
equivalente pari a  
 teq tn tpV V V≡ −  (2.39) 
e con costante equivalente Keq che può essere definita a partire dalla relazione 
 1 1 1
eq n pK K K
≡ +  (2.40) 
da cui si ricava 
 ( )2
n p
eq
n p
K K
K
K K
=
+
 (2.41) 
Usando le quantità equivalenti appena definite la corrente di drain, quando entrambi i 
transistori si trovano in zona di saturazione, si può scrivere nel modo seguente 
 ( )2D eq GSeq teqI K V V= −  (2.42) 
La coppia di transistori in Figura 2.16 può allora essere usata per rimpiazzare un singolo 
transistore e ciò, come vedremo, può risultare piuttosto utile. 
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2.3.1 Transconduttori con transistori con somma delle tensioni gate-
source costante 
Un metodo molto diffuso per realizzare un transconduttore che utilizza transistori 
polarizzati in zona di saturazione è quello di mantenere costante la somma delle tensioni 
gate-source dei transistori di ingresso. 
 
Figura 2.17 
Facendo riferimento alla Figura 2.17 si può, infatti, scrivere 
 ( )( )1 2 1 2 1 22D D n GS GS tn GS GSI I K V V V V V− = + − −  (2.43) 
da cui si deduce che la differenza delle correnti dipende linearmente dalla differenza delle 
tensioni gate-source (che è legata al segnale di ingresso) se 1 2GS GSV V+  è mantenuto 
costante. Esistono diversi modi per fare in modo che la somma delle tensioni gate-source 
dei transistori di ingresso si mantenga costante. Alcuni dei metodi più diffusi verranno 
illustrati di seguito. 
Il punto più delicato di questa tecnica è rappresentato dal fatto che solo la differenza delle 
correnti dipende linearmente dall’ingresso, mentre le singole correnti non presentano 
questa caratteristica. Per questo motivo una non perfetta sottrazione delle due correnti di 
drain dà origine a termini di distorsione non lineare. 
Coppia differenziale di MOS  
Il primo metodo per mantenere costante la somma delle tensioni gate-source è illustrato in 
Figura 2.18 
 
Figura 2.18 
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Si tratta di una semplice coppia differenziale di ingresso pilotata con una tensione 
differenziale bilanciata attorno ad una tensione continua di modo comune, che serve a 
polarizzare correttamente i transistori. Si può notare che la somma delle tensioni gate-
source si mantiene costante, al variare della tensione di ingresso, solo se il segnale di 
ingresso è perfettamente bilanciato. Bisogna però precisare che la fonte principale di 
distorsione, nello schema in figura, non è rappresentato dal non perfetto bilanciamento 
della tensione di ingresso, quanto piuttosto dal fatto che la relazione quadratica utilizzata 
per descrivere il comportamento dei MOS non li modella con precisione. Altri problemi 
possono inoltre derivare da una sottrazione non perfetta dalle correnti di drain. 
Tipicamente si ottiene una linearità inferiore ai 50 dB. 
La transconduttanza del blocco si trova scrivendo la relazione per la differenza delle 
correnti di drain dei due transistori 
 ( )( )1 2 2D D n CM SS tn iI I K V V V v− = − −  (2.44) 
da cui si ricava 
 ( )2m n CM ss tnG K V V V= − −  (2.45) 
Come si vede la transconduttanza può essere regolata agendo sulla tensione di 
polarizzazione VCM, tenendo però presente che agendo sulla tensione di modo comune si 
modifica il range dinamico di ingresso del blocco. Va infine ricordato che questo schema 
non è adatto ad essere direttamente connesso ad un segnale di ingresso il cui modo comune 
può variare entro ampi limiti. 
Stadio transconduttore basato su inverter 
Un altro metodo per mantenere costante la somma delle tensioni gate-source dei transistori 
d’ingresso è rappresentato in Figura 2.19 
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Figura 2.19 
In questo schema le coppie di transistori Q1a Q1b e Q2a Q2b sostituiscono i due MOS nello 
schema dell’inverter classico. Supponendo che tutti i transistori si trovino in zona di 
saturazione e che siano uguali tra loro, possiamo scrivere 
 ( )21 1eq GSeq teqI K V V= −  (2.46) 
 ( )22 2eq GSeq teqI K V V= −  (2.47) 
Si ottiene allora una corrente di uscita pari a 
 ( )( )0 1 2 1 2 1 22eq GSeq GSeq teq GSeq GSeqI I I K V V V V V= − = + − −  (2.48) 
Si ha quindi che la corrente di uscita è proporzionale alla differenza delle tensioni gate-
source equivalenti per le due coppie CMOS. Poiché valgono le relazioni 
 1 1GSeq C inV V V= −  (2.49) 
 2 2GSeq in CV V V= −  (2.50) 
si ottiene 
 1 2 1 2GSeq GSeq C CV V V V+ = −  (2.51) 
che è quindi un termine costante. 
Per trovare la transconduttanza del blocco si può scrivere 
 ( )( )0 1 2 1 22 2eq C C teq C C inI K V V V V V V= − − + −  (2.52) 
che nel caso si scelga 2 1C CV V= −  diventa 
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 ( )0 14 eq C teq inI K V V V= − −  (2.53) 
da cui si ottiene 
 ( )14m eq C teqG K V V= − −  (2.54) 
Si vede allora che il valore della transconduttanza può essere variato agendo sulle tensioni 
di controllo VC1 e VC2. 
Questo schema è adatto a realizzare transconduttori unipolari, meno versatili di quelli 
differenziali. Si tratta si una topologia molto usata per applicazioni a radiofrequenza, data 
la sua velocità. 
Coppia differenziale con tensione di source flottante 
Un altro modo per mantenere costante la somma delle tensioni gate-source dei transistori 
dello stadio di ingresso è quello di utilizzare due generatori di tensione costante flottanti, 
come mostrato in Figura 2.20 
 
Figura 2.20 
Scrivendo il bilancio delle tensioni per la maglia in figura si ottiene  
 ( ) ( )1 2 0GS X tn GS X tnV V V V V V− + + − + =  (2.55) 
da cui deriva la relazione  
 ( )1 2 2GS GS X tnV V V V+ = +  (2.56) 
La somma delle tensioni gate-source è allora costante anche se la tensione di ingresso non 
è bilanciata, diversamente da quanto accadeva per il circuito precedente. 
Si può inoltre scrivere  
 1 1 2GS X tnV V V V V− + + =  (2.57) 
 2 2 1GS X tnV V V V V− + + =  (2.58) 
Sottraendo la (2.57) dalla (2.58) si ottiene  
 ( )1 2 1 22GS GSV V V V− = −  (2.59) 
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Si ha quindi che la differenza tra le due tensioni gate-source è pari a due volte il segnale di 
ingresso, perciò, dalla relazione (2.43) si ottiene 
 ( )1 2 1 24D D n XI I K V V V− = −  (2.60) 
da cui si deriva l’espressione della transconduttanza del blocco 
 4m n XG K V=  (2.61) 
la quale risulta quindi regolabile, agendo sulla tensione continua VX. 
Un modo per realizzare una tensione continua flottante consiste nell’utilizzo di due source-
follower, come mostrato in Figura 2.21 
 
Figura 2.21 
In questo schema i transistori indicati con nK sono n volte più larghi degli altri due e 
portano perciò una corrente n volte maggiore. Se nK è abbastanza grande nei transistori nK 
scorre in pratica una corrente costante pari alla corrente di polarizzazione e la tensione 
gate-source di questi due transistori si mantiene costante al variare del segnale di ingresso. 
Se n non è sufficientemente grande la corrente nei due transistori grandi varia al variare del 
segnale di ingresso e di conseguenza variano anche le loro tensioni gate-source, 
peggiorando notevolmente la linearità del blocco. Appare allora evidente che il grande 
difetto di questa architettura consiste proprio nella grande corrente continua che deve 
attraversare i due source-follower, provocando una notevole dissipazione di potenza. Tale 
corrente può essere ridotta nel caso non sia richiesta una grossa linearità e il segnale di 
ingresso sia relativamente piccolo. La transconduttanza del blocco può essere calcolata a 
partire dalla relazione (2.60), sostituendo VX con il valore opportuno. Nello schema in 
Figura 2.21 infatti la tensione continua flottante VX + Vtn coincide con la tensione VGS dei 
transistori più grandi. Dalla relazione per la corrente dei MOS in zona di saturazione si 
ricava per tali transistori 
Capitolo 2 
 66
 D BGS tn tn X tn
I nIV V V V V
K K
= + = + = +  (2.62) 
da cui si ricava 
 BX
nIV
K
=  (2.63) 
Sostituendo tale quantità nella (2.60) si ottiene 
 ( )1 2 1 24D D BI I nKI V V− = −  (2.64) 
da cui si deduce 
 4m BG nKI=  (2.65) 
che è quindi regolabile con la corrente di polarizzazione. 
La tensione continua flottante può essere realizzata in maniera diversa, modificando 
opportunamente lo schema precedente, in modo che non sia più necessaria una grossa 
corrente continua attraverso i transistori. Si possono infatti rimpiazzare i transistori in 
Figura 2.20 con i loro equivalenti a coppie di transistori, mostrati in Figura 2.19. Si ottiene 
lo schema in Figura 2.22 
 
Figura 2.22 
Per tale circuito vale la relazione (2.60) con Keq al posto di Kn, ossia 
 ( )1 2 1 24D D eq XI I K V V V− = −  (2.66) 
Tale circuito può essere realizzato nel modo indicato in Figura 2.23 in cui i transistori Q3a 
Q3b e Q4a Q4b realizzano la traslazione di tensione. 
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Figura 2.23 
Procedendo come per il circuito precedente si può ricavare 
 1X B
eq
V I
K
=  (2.67) 
che sostituita nella (2.66) produce la relazione 
 ( )1 2 1 24D D eq BI I K I V V− = −  (2.68) 
da cui si deduce 
 4m eq BG K I=  (2.69) 
Anche in questo caso Gm può essere regolato variando la corrente di polarizzazione IB. Va 
però notato che, trovandosi IB sotto radice, un aumento di IB di un fattore 4 provoca un 
aumento di Gm di un fattore 2, quindi la possibilità di regolare Gm risulta limitata. Notiamo 
infine che in questo circuito le correnti di uscita sono replicate su due coppie diverse di 
terminali e questo può risultare utile nella struttura complessiva del transconduttore. 
Bisogna infine notare che affinché Q4b e Q3b siano in zona di saturazione il minimo valore 
di V1 e V2 deve essere più grande di VSS di una quantità pari almeno a 
 tn tpV V+  (2.70) 
Considerando anche che le tensioni di soglia saranno generalmente affette da effetto body, 
la dinamica del segnale di ingresso risulta decisamente ridotta. Questo schema mal presta 
quindi a lavorare con tensioni di alimentazione ridotte. 
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Coppia differenziale cross-coupled con tensione di offset 
Un altro approccio per realizzare transconduttori che utilizzano transistori in zona attiva 
consiste nell’utilizzo di due coppie differenziali di ingresso, con collegamenti di uscita 
incrociati, pilotate con tensioni di ingresso traslate l’una rispetto all’altra, come 
rappresentato in Figura 2.24 
 
Figura 2.24 
In questa figura le coppie differenziali sono Q1, Q2 e Q3, Q4. Supponendo che tutti i 
transistori siano uguali tra loro e siano mantenuti in zona di saturazione, si possono 
esprimere le correnti di uscita del blocco come 
 ( ) ( )2 21 1 2n X tn n B X tnI K V V V K V V V V= − − + − − −  (2.71) 
 ( ) ( )2 22 2 1n X tn n B X tnI K V V V K V V V V= − − + − − −  (2.72) 
A partire da tali relazioni si può trovare l’espressione della differenza delle correnti 
 ( )1 2 1 22 n BI I K V V V− = −  (2.73) 
da cui si ricava la transconduttanza del blocco 
 2m n BG K V=  (2.74) 
La tensione VB, regolabile dall’esterno, coincide con la tensione gate-source dei transistori 
Q5, Q6, Q7 e Q8 e risulta perciò legata alla radice quadrata della corrente di polarizzazione 
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di tali transistori. Anche in questo caso perciò la transconduttanza del blocco risulta legata 
alla radice quadrata di una corrente di polarizzazione. La corrente ISS invece non influenza 
il valore della transconduttanza ma quello della massima corrente erogabile in uscita dal 
blocco. 
Infine osserviamo che anche per questo blocco V1 e V2 dovranno essere >2Vt, con le ovvie 
conseguenze in termini di dinamica di modo comune di ingresso. 
 
 
 
 
  
3 Scelta e progetto del 
transconduttore 
Come si può notare dalla lettura del capitolo precedente, le topologie di transconduttori, 
utilizzabili per la realizzazione di un filtro Gm-C, sono tante e diverse tra loro. Ciascuna di 
esse presenta delle caratteristiche che la rendono adatta ad un particolare impiego. Per 
questo è necessario mettere a fuoco le specifiche del filtro Gm-C che si è voluto realizzare 
con questo lavoro di tesi, al fine di motivare le scelte di progettazione del transconduttore 
utilizzato. 
Come già è stato accennato nell’introduzione al primo capitolo, i filtri Gm-C, in quanto 
filtri tempo continuo, trovano grande utilizzo nelle applicazioni ad alta frequenza e nel 
trattamento dei segnali in ingresso e in uscita ai circuiti a campionamento. Lo scopo di 
questi filtri è eliminare il fenomeno dell’aliasing e abbattere quanto più è possibile il 
rumore in ingresso ai circuiti per il trattamento del segnale, oltre che ridurre le 
discontinuità presentate dai segnali in uscita dai circuiti a campionamento. Si capisce allora 
che un filtro Gm-C risulta spesso utile come blocco aggiuntivo nella catena di trattamento 
di un segnale. Va inoltre ricordato che questo tipo di filtri utilizza blocchi con guadagno 
variabile dall’esterno, offrendo quindi la possibilità di ottenere filtri a frequenza regolabile, 
in maniera relativamente semplice. In particolare il filtro oggetto di questa tesi deve 
operare con segnali a basse frequenze, in modo da poter essere utilizzato nell’elaborazione 
di segnali variabili lentamente nel tempo, come quelli provenienti da alcuni sensori, 
riducendo la banda a quella strettamente necessaria e migliorando quindi il rapporto 
segnale rumore. 
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Le caratteristiche che il transconduttore deve presentare sono quindi, oltre ad una buona 
linearità e ad un adeguato range del segnale di ingresso, anche la possibilità di variare il 
più possibile il valore della transconduttanza, che deve essere tarata in modo da soddisfare 
la specifica sulla frequenza del filtro. 
Va infine specificato che il filtro realizzato è del tipo single-ended, così da evitare la 
necessità di circuiti aggiuntivi per il controllo del modo comune e garantire una maggiore 
semplicità circuitale, che si traduce in un risparmio di area occupata e potenza dissipata. 
Infine facciamo riferimento alla risposta in frequenza del filtro: per quanto il filtro che 
realizzeremo manterrà una certa universalità, la risposta più utile per l’applicazione nel 
campo dei sensori è, come accennato, quella passa basso. L’ideale sarebbe ridurre la banda 
del filtro a qualche Hz, tagliando fuori la frequenza di rete. In realtà ciò è molto difficile da 
ottenere semplicemente con lo schema adottato, ma risulta necessario posporre un divisore 
di corrente. Infatti se si vogliono evitare capacità off-chip, i valori di Gm risulterebbero 
così piccoli da imporre correnti eccessivamente piccole. Pertanto in questo lavoro di tesi 
abbiamo puntato ad un range di frequenza di 1-10 kHz, già molto utile per filtri antialiasing 
e di ricostruzione. Lo sviluppo di un opportuno divisore di corrente, come nel riferimento 
[3] può semplicemente estendere l’applicazione del nostro transconduttore a filtri per 
frequenze notevolmente più basse. 
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3.1 Transconduttore di partenza 
3.1.1 Descrizione generale e principi di funzionamento 
Sono stati analizzati i principali schemi di transconduttori CMOS, scegliendo infine di 
realizzare un transconduttore con transistori polarizzati in zona di saturazione. Lo schema 
di partenza è quello presentato nella pubblicazione [1] e riportato nella Figura 3.3. 
Il principio di funzionamento di tale transistore ricalca quello della coppia differenziale 
con tensione di source flottante 
 
Figura 3.1 
Abbiamo visto nel capitolo precedente che la tensione continua flottante può essere 
realizzata mantenendo costante la corrente in un transistore aggiuntivo, in modo che la sua 
VGS rimanga costante al variare della tensione di ingresso. Un modo per ottenere ciò è 
rappresentato, come abbiamo visto, dal blocco riportato in Figura 3.2. 
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Figura 3.2 
Nel blocco in Figura 3.2, però, affinché la tensione gate-source dei transistori nK rimanga 
costante questi devono essere attraversati da una corrente molto grande e ciò comporta una 
notevole dissipazione di potenza (oltre all’ingombro dovuto ai transistori, dimensionati per 
sopportare tale corrente). Nel circuito in Figura 3.3 questo limite è superato utilizzando 
degli anelli di reazione che mantengono la corrente costante nei transistori M1 e M4, i quali 
hanno di conseguenza anche VGS costante. M1 e M4 forniscono quindi la tensione continua 
flottante di cui abbiamo bisogno. 
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Figura 3.3 
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I transistori M5, M6, M7 servono a specchiare la corrente Ib di polarizzazione nei due rami 
di ingresso, perciò, sostituendo ad essi due generatori di corrente di valore Ib, si ottiene lo 
schema di principio per lo stadio di ingresso, riportato in Figura 3.4. 
 
Figura 3.4 
Facendo riferimento alla Figura 3.4 si può spiegare il funzionamento degli anelli di 
reazione. Si vede infatti che se la corrente in M1 è minore di Ib allora sul drain di M1 non si 
il bilancio delle correnti e la differenza Ib-ID1 finisce nelle capacità parassite aumentando la 
tensione sul gate di M8 e ciò provoca un aumento della corrente di drain di M8, che viene 
quindi specchiata da M11 e M12, provocando quindi l’aumento della corrente di M1 fino a 
quando non si raggiunge una situazione di equilibrio,che può esistere solo per Ib=ID1. 
Visto che allora la tensione gate-source di M1 e M4 è mantenuta costante nel modo appena 
visto, si può concludere che i transistori M1 e M4 svolgono la funzione che nello schema in 
Figura 3.2 è svolto dai transistori nK. Nel circuito di Figura 3.4, però, si può notare che la 
corrente che attraversa i transistori M1 e M4 a riposo è confrontabile con quella che 
attraversa i transistori M2 e M3. In questo modo sono state evitate correnti eccessivamente 
grandi nel circuito. 
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Per il circuito di Figura 3.4 si può scrivere 
 2 4GS p GS mV V V V= + −  (3.1) 
 3 1GS m GS pV V V V= + −  (3.2) 
e ricordando che  
 2 DGS t
IV V β= +  (3.3) 
le due equazioni precedenti possono essere riscritte nella forma 
 1
2 4
22 b
p m
II V Vβ β= − +  (3.4) 
 ( )2
3 1
22 b
p m
II V Vβ β= − − +  (3.5) 
Elevando al quadrato le due relazioni precedenti, e imponendo che i transistori siano 
dimensionati in modo tale da avere 1 2 3 4β β β β β= = = = , si ottiene 
 ( ) ( )21 22 p m b b p mI V V I I V Vβ β= − + + −  (3.6) 
 ( ) ( )22 22 p m b b p mI V V I I V Vβ β= − + − −  (3.7) 
Sottraendo le due relazioni precedenti si ottiene 
 ( )1 2 8 b p mI I I V Vβ− = −  (3.8) 
Le correnti vengono poi specchiate nello stadio di uscita. Imponendo che i transistori siano 
dimensionati in modo tale che sia 17 18 Aβ β β= =  e 15 16 Bβ β β= = e infine 19 20β β=  si 
ottiene che la corrente che la corrente in uscita dal transconduttore è 
 ( ) ( )1 2 8A Aout b p m
B B
I I I I V Vβ β ββ β= − = −  (3.9) 
Rifacendosi all’espressione generale per un transconduttore, ossia 
 ( )out m p mI G V V= −  (3.10) 
si ottiene la transconduttanza del blocco in Figura 3.3, che risulta 
 8Am b
B
G Iβ ββ=  (3.11) 
Vediamo ora brevemente qual è la dinamica di modo comune di ingresso del circuito di 
Figura 3.3, facendo riferimento alla Figura 3.5. 
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Figura 3.5 
Si vede che quando Vp diminuisce si abbassa la tensione sul gate di M1 e, poiché M1 ha 
corrente di drain fissata dall’anello di reazione e quindi VGS costante, si abbassa anche la 
tensione di source di M1. Affinché il transistore Q11 resti in zona di saturazione deve 
verificarsi 
 11 11DS GS tnV V V> −  (3.12) 
Con semplici passaggi si trova un limite inferiore per Vp 
 ( )min 1min 1 11p G GS GS tnV V V V V= > + −  (3.13) 
Per vedere qual è il limite superiore per la tensione di ingresso si scrive la relazione 
 1 1 8 12p G GD GS GSV V V V V= = + +  (3.14) 
Si vede che se la tensione di ingresso aumenta, ossia tende ad aumentare la corrente di 
drain di M1, cala la tensione del gate di M8, innescando così l’effetto dell’anello di reazione 
che riporta la corrente di M1 al valore iniziale, aumentando la tensione del source di M1. 
L’effetto globale è una diminuzione della tensione VDS1. Perché il transistore M1 resti in 
zona di saturazione deve valere la relazione 
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 1 1DS GS tnV V V> −  (3.15) 
ossia 
 1 1D G tnV V V> −  (3.16) 
che può essere riscritta nella forma 
 1GD tnV V<  (3.17) 
che insieme alla (3.14) fornisce la relazione 
 max 1max 8 12p G tn GS GSV V V V V= < + +  (3.18) 
Le limitazioni sulla tensione di ingresso non sono stringenti in assoluto e il transconduttore 
può essere dimensionato in modo da avere, in corrispondenza ad una fissata corrente di 
polarizzazione, ampia dinamica di ingresso di modo comune. Quando però si utilizza il 
transconduttore con polarizzazione variabile, così da ottenere Gm regolabile, le limitazioni 
accennate precedentemente costituiscono un problema, come vedremo in seguito. 
Transconduttore con MOS di ingresso di tipo p 
Il transconduttore riportato in Figura 3.3 può essere realizzato utilizzando transistori di 
ingresso di tipo p. Il circuito corrispondente è riportato in Figura 3.6. Per tale circuito 
valgono considerazioni speculari rispetto a quelle fatte per il circuito a transistori di 
ingresso di tipo n. In particolare per quanto riguarda la transconduttanza si ha che, se si 
impone 1 2 3β β β β= = =  , 16 19 Aβ β β= =  e 11 14 Bβ β β= =  ed infine 17 18β β=  si ottiene  
 8Am b
B
G Iβ ββ=  (3.19) 
la nostra scelta è caduta su quest’ultimo tipo di circuito in quanto con esso è possibile, 
almeno in linea di principio, estendere il range di tensione di ingresso fino al rail di 
alimentazione negativo. Questo risulta utile quando, come nel nostro caso, abbiamo una 
singola tensione di alimentazione, con VSS=GND. 
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Figura 3.6 
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3.1.2 Dimensionamento del transconduttore con ingresso a pMOS. 
Le prime prove, per valutare il funzionamento del transconduttore in linea generale e 
studiarne eventuali modifiche, sono state fatte sul transconduttore con ingresso a pMOS 
riportato in Figura 3.6. 
Il punto di partenza nel dimensionamento del transconduttore è stabilire 
(approssimativamente) il valore della transconduttanza che il blocco deve avere, per essere 
adatto alla realizzazione del filtro con frequenza variabile tra 1kHz e 10kHz. Dall’analisi 
fatta nel primo capitolo per i filtri Gm-C si deduce che la frequenza di questo tipo di filtri 
è, per tutti, del tipo 
 0 m
G
C
ω =  (3.20) 
Considerando allora come valore massimo ragionevole per una capacità integrata 
10pFC ≅ , si ottiene min 0min 0min2 5 8 SmG C f C eω π= = ≅ − . 
Ricordiamo che vale la relazione  
 8Am b
B
G Iβ ββ=  (3.21) 
Se si impone che la corrente a riposo nei transistori M2 e M3 sia uguale alla corrente Ib che 
attraversa M1 e M4, ossia si impone che M2, M3, M1 e M4 abbiano lo stesso coefficiente β 
(si noti che i quattro transistori hanno lo stesso valore ( )GS tV V−  a riposo), si ottiene che il 
guadagno Gm del transconduttore è legato al coefficiente  
 1 2 3 4 2m m m m m bg g g g g Iβ= = = = =  (3.22) 
dei transistori M2, M3, M1 e M4. Tenendo allora presente che il guadagno Gm reale sarà 
comunque diverso da quello calcolato (data l’approssimazione dovuta all’uso della legge 
quadratica per descrivere il comportamento del transistore in zona di saturazione) 
possiamo dimensionare il circuito imponendo che per la minima corrente di polarizzazione 
valga la relazione 1min 2min 3min 4min min 5 8 Sm m m m mg g g g g e= = = = = − . Imponiamo inoltre 
che, sempre in corrispondenza di minbI , per i transistori M2, M3, M1 e M4 sia 
min
100 mVGS tpV V− =  (in modo da rimanere in zona di forte inversione). Si ottiene allora  
 min 2
min
A5 7
V
m
GS tp
g e
V V
β = = −−  (3.23) 
Capitolo 3 
 81
Da simulazioni effettuate su singoli transistori in diverse condizioni operative, si può 
stimare che per il processo utilizzato è 2
A50 6
Vp OX
C eµ ≅ −  e 2A150 6 Vn OXC eµ ≅ − . Allora 
si ottiene, per i transistori M2, M3, M1 e M4, un rapporto 
1
100
W
L
= . Scegliamo 0.5 mW µ=  
e 50 mL µ= . 
A questo punto è possibile calcolare la corrente di polarizzazione in corrispondenza della 
quale si ottiene min 5 8 Smg e= − . Si ottiene ( )2min min 2.5 nA2b GS tpI V Vβ= − = . 
Le dimensioni di M0, M5, M6 e M7 si fissano imponendo che abbiano tutti lo stesso 
coefficiente β, che equivale a imporre per tutti la stessa corrente di polarizzazione 2Ib, e 
che abbiano 
min
100 mVGS tpV V− = . Si ottiene 5 0 6 7 2β β β β β= = = =  e quindi 5
5
1
50
W
L
= . 
Si sceglie 5 1 mW µ=  e 5 50 mL µ= . Per dimensionare M12 e M13 si osserva che hanno la 
stessa corrente di polarizzazione di M0, M5, M6 e M7, perciò, imponendo anche per loro 
min
100 mVGS tpV V− = , si ottengono le stesse dimensioni di M0, M5, M6 e M7. 
I transistori M8, M15 e M10 sono dimensionati considerando che hanno corrente di 
polarizzazione Ib e imponendo ( )min 100 mVGS tnV V− = . Si ottiene 8 15 10β β β β= = =  e 
considerando che 3n OX p OXC Cµ µ=  si ottiene 8
8
1
300
W
L
= . Si sceglie 0.5 mW µ=  e 
150 mL µ= . 
Infine gli altri transistori (quelli degli specchi di uscita) sono stati dimensionati imponendo 
per ciascuno specchio fattore di scala unitario e ( )min 100 mVGS tV V− = . Si ottiene 
11 14 16 19 0.5 mW W W W µ= = = = e 11 14 16 19 150 mL L L L µ= = = = , 17 18 0.5 mW W µ= =  e 
17 18 50 mL L µ= = . 
Le dimensioni dei transistori sono riportate nella Tabella 1. 
M1, M2, M3, M4 W=0.5µm L=50 µm M8, M10, M15 W=0.5µm L=150µm
M0, M5, M6, M7 W=1µm L=50 µm M11, M14, M16, M19 W=0.5µm L=150µm
M12, M13 W=1µm L=50 µm M17, M18 W=0.5µm L=50 µm 
Tabella 1 
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Dalle simulazioni si è visto che il circuito così dimensionato non ha grossa dinamica del 
segnale di ingresso. Si può infatti notare, facendo riferimento alla Figura 3.7 che la 
tensione sul drain di M1 (cosi come per M4) è fissata dal valore di Ib a 
1 0 12D DD GS GSV V V V= − −  e poiché il transistore resti in zona di saturazione deve essere 
1 1DS GS tpV V V< −  ossia 1 1D G tpV V V< + , che può essere riscritta come 1 1G D tpV V V> − . 
Potremmo fissare VGS0 e VGS12 in modo da avere VD1 piccola, ma questa dipende molto 
dalle variazioni della corrente di polarizzazione, che a sua volta deve variare per consentire 
il tuning. Se fissassimo VD1 piccola per la corrente di polarizzazione minima potremmo 
ottimizzare Vpmin , ma al crescere della Ib VD1 si abbasserebbe ulteriormente, portando M8 
fuori dalla zona di saturazione. Per non penalizzare troppo la dinamica di ingresso 
dobbiamo allora dobbiamo ottimizzare Vpmin per correnti intermedie e verificare qual è il 
massimo valore di Ib raggiungibile prima che M8 vada in zona triodo. 
 
Figura 3.7 
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Si osserva che la maxbI  raggiungibile è molto inferiore a quella necessaria per ottenere 
5 7 SmG e= −  (necessario per raggiungere la frequenza di circa 10 kHz per il filtro). 
Per cercare di risolvere questi problemi il transconduttore è stato modificato, come esposto 
nel prossimo paragrafo. 
Modifiche al transconduttore 
Anzitutto è stato introdotto sul drain di M0 (e di M6) un transistore montato a diodo, in 
modo da traslare verso il basso la tensione di drain di M1 e permettere quindi al segnale di 
ingresso di raggiungere valori più bassi rispetto al caso precedente. Il transconduttore 
modificato è mostrato in Figura 3.8. Con questa modifica si ha  
 1 0 22 12D DD GS GS GSV V V V V= − − −  (3.24) 
Per evitare che la tensione VD1, che è anche la tensione di drain di M8 scenda troppo 
all’aumentare della corrente Ib si impone che M0, M5, M22, M12 ( e quindi anche M6, M7, 
M23, M13) abbiano 
min
50 mVGS tpV V− = . La relazione (3.24) può infatti essere riscritta 
come 
 1 3 3D DD tp GS tpV V V V V≅ − − −  (3.25) 
e si vede che, ponendo GS tpV V−  il più piccolo possibile, la tensione VD1 dipende poco 
dalla corrente Ib. Si dimensiona inoltre M8 (e M10) imponendo ( )min 50 mVGS tnV V− = , in 
modo da mantenere il più possibile tale transistore in zona di saturazione al calare della sua 
tensione di drain. 
Le dimensioni dei transconduttori sono riportate nella Tabella 2. 
M1, M2, M3, M4 W=0.5µm L=50 µm M8, M10, M15 W=2µm L=150µm
M0, M5, M6, M7, 
M22, M23 
W=4µm L=50 µm M11, M14, M16, M19 W=0.5µm L=150µm
M12, M13 W=4µm L=50 µm M17, M18 W=0.5µm L=50 µm 
Tabella 2 
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Figura 3.8 
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Simulazione del transconduttore modificato 
Il transconduttore in Figura 3.8 è stato simulato in continua per valori della tensione 
(continua) differenziale di ingresso variabili tra -500 mV e +500 mV, al fine di visualizzare 
la dipendenza della corrente di uscita dalla tensione di ingresso e misurare quindi il valore 
della transconduttanza. Tale simulazione è stata ripetuta per diversi valori della corrente Ib 
di polarizzazione. Le curve ottenute sono riportate in Figura 3.9. 
 
Figura 3.9 
Capitolo 3 
 86
Come già detto le diverse curve sono il risultato di simulazioni per diversi valori delle 
correnti di polarizzazione. I valori della Ib corrispondente a ciascuna simulazione è 
riportato nella Tabella 3, insieme ai valori della transconduttanza Gm del circuito, dedotti 
dalle simulazioni. 
N° simulazione 1 2 3 4 5 6 7 8 
Ib(nA) 2.5 7.5 12.5 17.5 22.5 27.5 32.5 37.5 
Gm(S) 5.09e-8 1.05e-7 1.37e-7 1.61e-7 1.81e-7 1.96e-7 2.02e-7 1.97e-7
Tabella 3 
Si può notare dai valori di Gm riportati in Tabella 3 che il valore della transconduttanza 
aumenta al crescere della corrente di polarizzazione, come previsto. Il valore di Gm in 
corrispondenza della corrente minbI  è praticamente uguale al valore previsto. Il massimo 
valore della transconduttanza si ottiene in corrispondenza di 32,5 nAbI = . Per valori 
maggiori della Ib il transistore M8 va in zona lineare per i motivi spiegati in precedenza. 
Poiché il valore massimo del Gm è molto inferiore a 5e-7 S, che è il valore per cui si ottiene 
la frequenza di 10 kHz per il filtro, si capisce che la modifica effettuata non è sufficiente. Il 
problema è, come già spiegato, che la tensione di drain di M1 è ancora fortemente 
condizionata dal valore della Ib. Per risolvere tale problema il circuito è stato modificato 
come esposto nel prossimo paragrafo. 
3.2 Transconduttore modificato 
Il transconduttore descritto nel precedente paragrafo presenta, come abbiamo visto, 
problemi dovuti al fatto che sul drain di M1 viene prelevato il segnale, dato dalla differenza 
tra la corrente di drain di M1 e la corrente Ib di polarizzazione, che viene poi utilizzato 
dall’anello di reazione per fissare la corrente di drain di M1 al valore di Ib. Questo, come 
abbiamo visto, implica che la tensione VD1 risulta fortemente dipendente dalla corrente Ib 
di polarizzazione, provocando così notevoli problemi alla dinamica del segnale di ingresso 
e al mantenimento di M8 in zona di saturazione. Tali problemi sono stati risolti 
modificando l’anello di reazione per il controllo della corrente in M1, ottenendo il 
transconduttore riportato in Figura 3.10. 
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Figura 3.10 
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3.2.1 Funzionamento dell’anello di reazione 
Spieghiamo ora il funzionamento dell’anello di reazione modificato, facendo riferimento 
alla Figura 3.11. Si ha che la corrente di drain di M1 è specchiata dai transistori M8, M22 e 
M24, M25. Al nodo indicato con la lettera A la corrente ID1 viene confrontata con la corrente 
di polarizzazione Ib (specchiata dal transistore M23). Se la corrente ID1 per qualche motivo 
aumenta allora la tensione del nodo A aumenta. Ciò provoca la diminuzione della VSG5 
ossia la diminuzione della corrente ID5 e quindi della corrente ID1.  
 
Figura 3.11 
Si vede che in questo schema la tensione del drain di M1 non è più fissata come nel caso 
del transconduttore di Figura 3.8 e sono così superati i limiti di quello schema. 
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3.2.2 Dimensionamento  
Il transconduttore è stato dimensionato, come nel caso precedente, per avere 
transconduttanza, relativamente alla corrente di polarizzazione più piccola, pari circa a 
min 5 8 SmG e≅ − . Come già è stato fatto per il transconduttore visto nel paragrafo 
precedente, in realtà i calcoli per il dimensionamento sono stati svolti imponendo che i 
transistori di ingresso M1, M2, M3, M4 abbiano lo stesso la stessa costante β, e di 
conseguenza lo stesso fattore 2m bg Iβ= ,e che sia proprio min 5 8 Smg e= − . Imponendo 
che i transistori M1, M2, M3, M4, polarizzati con la corrente Ib minima, abbiano 
min
100 mVGS tpV V− = , si ottiene 1 2 3 4 2A5 7 Veβ β β β β= = = = = −  e, ricordando che 
2
A50 6
Vp OX
C eµ = − , si ottiene 1
100
W
L
= . Scegliamo allora 0.5 mW µ=  e 50 mL µ= . 
Si ottiene min 2.5 nAbI = . 
I transistori M8, M22, M26, M10, sono stati dimensionati osservando che hanno la stessa 
corrente di drain di M1, M2, M3, M4, perciò, affinché abbiano la stessa 
( )min 100 mVGS tnV V− = , devono avere lo stesso coefficiente β e quindi, trattandosi di 
transistori di tipo n, si ottiene 8
8
1
300
W
L
= . Si sceglie 8 0.5 mW µ=  e 8 150 mL µ= . 
Anche i transistori M24, M25, M28, M27 hanno la stessa corrente di drain di M1, perciò, se si 
impone che abbiano la stessa 
min
100 mVGS tpV V− = , si ottengono le stesse dimensioni di 
M1. 
I transistori M23, M15, M29 hanno anch’essi corrente di drain Ib, e imponendo 
( )min 100 mVGS tnV V− =  si ottengono le stesse dimensioni di M8. 
Le stesse considerazioni valgono per i transistori M11, M14, M16, M19, che risultano 
dimensionati come M8. 
I transistori M5 e M7 sono invece dimensionati tenendo presente che la loro corrente di 
drain è pari a 2Ib e imponendo al solito 
min
100 mVGS tpV V− = . Si ottiene 5 1 mW µ=  e 
5 50 mL µ= . 
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Infine per i transistori M17 e M18 , che hanno corrente di drain pari a Ib, si impone come per 
gli altri 
min
100 mVGS tpV V− = , ottenendo 17 0.5 mW µ=  e 17 50 mL µ= . 
Simulando il circuito in continua, al variare della corrente Ib, si è visto che all’aumentare 
della corrente di polarizzazione i transistori M5 e M7 sono i primi ad andare in zona lineare. 
Questo perché, per un valore della tensione continua di modo comune fissato, 
all’aumentare della corrente Ib si ha un aumento della tensione gate-source di M1 e M4, 
ossia si alza la tensione sul drain di M5 e M7 fino a portarli fuori dalla zona di saturazione. 
Si può allora intervenire sul dimensionamento di M5 e M7 in modo che abbiano 
min
50 mVGS tpV V− =  e che l’uscita della zona di saturazione avvenga il più tardi possibile. 
Le dimensioni corrette di M5 e M7 sono 5 4 mW µ=  e 5 50 mL µ= . 
Con queste modifiche si vede, dalle simulazioni del circuito, che, all’aumentare della 
corrente di polarizzazione, i transistori M1, M2, M3, M4 vanno in zona lineare. Questo 
avviene per valori di Ib inferiori al valore che permette di ottenere Gm dieci volte più  
grande del valore min 5 8 SmG e≅ − . L’uscita di M1, M2, M3, M4 dalla zona di saturazione è 
determinata dall’aumento della VGS dei transistori M8, M10, M11, M14 all’aumentare della Ib 
e quindi dall’aumento della tensione sul drain di M1, M2, M3, M4. Per risolvere questo 
problema si dimensionano M8, M22, M26, M10, M11, M14, M16, M19, in modo da avere VGS più 
piccola, ossia con ( )min 50 mVGS tnV V− = . Si ottiene 8 2 mW µ=  e 8 150 mL µ= . 
Con queste nuove dimensioni le simulazioni indicano che i transistori M25 e M28 vanno in 
zona lineare troppo presto, perché la loro tensione di gate scende all’aumentare della 
corrente Ib più velocemente di quanto scenda la loro tensione di drain perciò la VDS 
diminuisce progressivamente. Imponendo anche per M24, M25, M28, M27 la condizione 
min
50 mVGS tpV V− =  si ottengono le dimensioni 25 2 mW µ=  e 25 50 mL µ= . 
M1, M2, M3, M4 W=0.5 µm L=50 µm 
M23, M15, M29 W=0.5 µm L=150 µm 
M17, M18  W=0.5 µm L=50 µm 
M5, M7 W=4 µm L=50 µm 
M8, M22, M26, M10, M11, M14, M16, M19 W=2 µm L=150 µm 
M24, M25, M28, M27 W=2 µm L=50 µm 
Tabella 4 
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3.2.3 Simulazioni del transconduttore definitivo 
Il circuito, dimensionato secondo quanto riportato in Tabella 4, è stato simulato in 
continua, per tensioni continue differenziali di ingresso variabili tra -500 mV e 500 mV, in 
modo da evidenziare l’andamento della corrente in uscita in funzione della tensione di 
ingresso. Tale simulazione è stata ripetuta per diversi valori della corrente di 
polarizzazione e per diversi valori della tensione continua di modo comune di ingresso. Il 
montaggio usato per effettuare tali simulazioni è rappresentato in Figura 3.12. 
 
Figura 3.12 
L’andamento della corrente in uscita dal transconduttore con una tensione di modo comune 
pari a 200 mVCV = , per diversi valori della corrente di polarizzazione, è riportato in 
Figura 3.13. 
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Figura 3.13 
Dalle simulazioni è emerso che la limitazione alla massima corrente di polarizzazione 
raggiungibile, e quindi anche al massimo valore della transconduttanza ottenibile, è dovuta 
al fatto che per correnti Ib vicine al limite superiore i transistori M5 e M7 inevitabilmente 
escono dalla zona di saturazione. I valori della transconduttanza ottenibili nelle diverse 
simulazioni, coincidenti con i valori della pendenza delle curve calcolati per 0DV = , 
variano da 5.6 8 SmG e≅ −  (per 2.5 nAbI = ) a 6.9 7 SmG e≅ −  (per 320 nAbI = ). Oltre 
tali valori si ha, come già detto, l’uscita di M5 e M7 dalla zona di saturazione. 
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Ripetendo le simulazioni per valori crescenti della tensione di modo comune di ingresso è 
stato osservato che, come è ovvio aspettarsi, l’uscita dei transistori M5 e M7 dalla zona di 
saturazione avviene per correnti di polarizzazione sempre più piccole e quindi si riduce il 
valore massimo della transconduttanza ottenibile. Per ottenere un range di variazione del 
Gm del transconduttore di 1:10, si deve accettare un massimo della tensione di modo 
comune in ingresso di circa 1V. Le curve ottenute simulando il circuito con questa tensione 
di modo comune in ingresso sono riportate in Figura 3.14. 
 
Figura 3.14 
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In questo caso la transconduttanza varia da un valore 5.6 8 SmG e≅ −  (per 2.5 nAbI = ) ad 
un valore 5.3 7 SmG e≅ −  (per 160 nAbI ≅ ), fornendo quindi il range di variazione 
desiderato. 
L’andamento del valore della transconduttanza in funzione della corrente di polarizzazione 
è riportato in Figura 3.15. 
 
Figura 3.15 
Si nota che i valori simulati hanno un andamento qualitativamente simile a quello previsto 
(l’andamento è quello della funzione radice quadrata). 
3.2.4 Compensazione 
La presenza dell’anello per la che fissa il valore della corrente può provocare problemi di 
stabilità al circuito, che deve perciò essere opportunamente compensato. Sono state provate 
diverse soluzioni mirate alla stabilizzazione del circuito e alla fine la soluzione più 
efficiente si è rivelata quella rappresentata in Figura 3.16. 
La tecnica utilizzata è detta feedforward e consiste nel porre un condensatore tra i due 
punti dell’anello che presentano maggiore differenza di fase alle alte frequenze. Il 
condensatore, infatti, alle alte frequenze, si comporta come un cortocircuito, riportando a 
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zero la differenza di fase tra le tensioni dei due punti dell’anello. In questo modo viene 
aumentato il margine di fase della funzione di trasferimento tra i due punti e garantita la 
stabilità del circuito. Nel caso dell’anello presente nel nostro transconduttore i due punti 
con differenza di fase maggiore sono il drain di M1 e quello di M5, perché i due specchi 
introducono ciascuno una rotazione di fase di 180°. Tra questi due punti è posto allora il 
condensatore 5 pFC = . Ciò equivale ad introdurre alcuni zeri nella risposta in frequenza. 
Va notato che, onde evitare l’introduzione di zeri a parte reale positiva, che avrebbero 
effetto opposto rispetto a quello desiderato, i due punti tra cui è posto il condensatore 
devono presentare differenza di fase nulla in continua. Si dimostra ce nel nostro caso il 
ricorso alla tecnica citata permette di ottenere la stabilità con condensatori notevolmente 
più ridotti di quello che sarebbero necessari se usassimo un’altra tecnica di compensazione. 
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Figura 3.16 
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L’andamento in frequenza della transconduttanza per 2.5 nAbI = , ricavato simulando in 
AC il circuito e considerando la corrente in uscita, è riportato in Figura 3.17. 
 
Figura 3.17 
Si vede che mG  si mantiene costante al valore 5.6 8 145 dBe − ≅ −  fino ad una frequenza di 
circa 1kHz, che è proprio la frequenza del filtro. Questo creerà dei problemi alla risposta in 
frequenza del filtro, che saranno risolti, come vedremo, facendo dei piccoli ritocchi al 
transconduttore che comunque non ne modificheranno le caratteristiche statiche. 
 
  
4 Filtro Gm-C biquadratico  
Abbiamo già parlato nel primo capitolo e nell’introduzione del terzo capitolo dell’utilità 
dei filtri tempo continuo nel trattamento dei segnali. Descriviamo ora il filtro biquadratico 
Gm-C, che è stato progettato in questo lavoro di tesi, partendo dall’indicazione del suo 
possibile utilizzo. Come abbiamo già accennato il filtro è progettato per essere utilizzato 
con segnali variabili lentamente nel tempo, come ad esempio i segnali provenienti da 
alcuni sensori. Per questo la frequenza del filtro deve essere abbastanza bassa. Come è 
stato mostrato precedentemente la frequenza dei poli di un filtro Gm-C è data dal rapporto 
di una transconduttanza e di una capacità e quindi per ottenere dei poli a bassa frequenza, 
con dei valori accettabili per la capacità integrata (le capacità occupano uno spazio 
notevole nei circuiti integrati tanto da rappresentare il fattore discriminante nella 
determinazione dell’area del circuito integrato) è necessario utilizzare transconduttori con 
Gm piccolo. Questo come abbiamo visto comporta l’utilizzo di transconduttori a canale 
molto lungo , dato che il fattore β caratteristico del transistore MOS è proporzionale al 
fattore gm, per cui se gm è piccolo anche β deve essere piccolo e ciò si traduce in un 
rapporto W L  delle dimensioni del transistore molto ridotto. In pratica ciò si può ottenere 
solo con transistori a canale molto più lungo del valore minimo. L’utilizzo di transistori di 
dimensioni non proprio ridotte comporta la presenza di capacità parassite che, come 
abbiamo notato nel capitolo precedente influiscono sull’andamento in frequenza della 
transconduttanza e, come vedremo sulla risposta in frequenza del filtro. Nonostante questi 
problemi, che verranno affrontati nel corso di questo capitolo, la scelta della tipologia Gm-
C per la realizzazione di un filtro tempo continuo a bassa frequenza risulta possibile. Per 
realizzare un filtro attivo RC con la stessa frequenza ridotta di un filtro Gm-C sarebbero 
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necessarie resistenze e capacità di valore molto elevato, visto che la frequenza dei poli di 
tali filtri è del tipo ( )1 RC . Questo comporta problemi di ingombro, oltre che di 
dissipazione molto più gravi di quelli presentati dal filtro Gm-C. 
Descriviamo ora il filtro Gm-C realizzato. 
4.1 Descrizione analitica del filtro biquadratico 
single-ended universale 
Il filtro progettato processa segnali con riferimento a massa (single-ended). Questa scelta 
evita la necessità di circuiti aggiuntivi per il controllo del modo comune di ingresso e 
uscita e semplifica lo schema del filtro, limitandone ingombro e potenza dissipata. Lo 
schema del filtro è riportato in Figura 4.1. 
 
Figura 4.1 
Tale filtro può essere usato come passa basso ponendo V2 e V3 a massa e 1 inV V= . La 
funzione di trasferimento del filtro così ottenuto è 
 ( )
2
1 2
2
2
2 1 2
m
LP
m m
G
C C
H s
G Gs s
C C C
⎛ ⎞⎜ ⎟⎝ ⎠=
+ +
 (4.1) 
Per ottenere la configurazione passa alto si pongono V1 e V2 a massa e 3 inV V= . La 
funzione di trasferimento è 
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 ( ) 2 2
2
2 1 2
HP
m m
sH s
G Gs s
C C C
=
+ +
 (4.2) 
Si ottiene poi il filtro passa banda ponendo V1 e V3 a massa e 2 inV V= . La funzione di 
trasferimento è 
 ( ) 2 2
2
2 1 2
m
BP
m m
G s
CH s
G Gs s
C C C
=
+ +
 (4.3) 
Si può ottenere anche il filtro elimina banda ponendo V2 a massa e 1 3 inV V V= = . La 
funzione di trasferimento è  
 ( )
2
2
1 2
2
2
2 1 2
m
BR
m m
Gs
C CH s
G Gs s
C C C
+
=
+ +
 (4.4) 
In tutte le funzioni di trasferimento ottenute dal filtro universale si ha 
 0
1 2
mG
C C
ω =  (4.5) 
e  
 2
1
CQ
C
=  (4.6) 
4.2 Realizzazione di un filtro LP che utilizza lo 
schema del filtro universale 
Utilizziamo la configurazione riportata in Figura 4.1 per realizzare un filtro passa basso. 
Lo schema del filtro è riportato in Figura 4.2. 
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Figura 4.2 
La funzione di trasferimento è, come abbiamo visto, 
 ( )
2
1 2
2
2
2 1 2
m
LP
m m
G
C C
H s
G Gs s
C C C
⎛ ⎞⎜ ⎟⎝ ⎠=
+ +
 (4.7) 
e inoltre valgono le relazioni 
 0
1 2
mG
C C
ω =  (4.8) 
 2
1
CQ
C
=  (4.9) 
Dimensionamento delle capacità 
Ponendo 1 2C Cα=  le relazioni precedenti diventano 
 0
2
mG
C
ω α=  (4.10) 
 1Q α=  (4.11) 
Come è noto, per una funzione di trasferimento del tipo 
 ( ) 20
2 20
0
H s
s s
Q
ω
ω ω
=
+ +
 (4.12) 
come è la (4.7) si ha che affinché ω0 coincida con la frequenza a -3dB, ossia il diagramma 
di Bode della funzione si discosti di -3dB dal diagramma asintotico proprio in 
corrispondenza della frequenza dei poli ω0, deve essere  
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 1
2
Q =  (4.13) 
Nel caso della funzione di trasferimento del filtro la relazione diventa 
 1 1
2
Q α= =  (4.14) 
da cui si ottiene 2α = , ossia 
 1 22C C=  (4.15) 
Si ottiene allora  
 0
2 2
mG
C
ω =  (4.16) 
Imponendo che la frequenza 0min 1 kHzf ≅  si ottenga per min 5 8 SmG e≅ − , si ottiene  
 2 5.6 pFC ≅  (4.17) 
 1 11.2 pFC ≅  (4.18) 
Dimensionamento del transconduttore 
Il transconduttore utilizzato per la realizzazione del filtro è quello presentato nel capitolo 
precedente e riportato in Figura 4.3. 
Le dimensioni dei transistori , che permettono di ottenere un valore della transconduttanza 
min 5.6 8 SmG e≅ − , in corrispondenza della corrente di polarizzazione min 2.5 nAbI ≅ , e 
max 5.3 7 SmG e≅ − , in corrispondenza di max 160 nAbI ≅ , sono riportate nella Tabella 5. 
M1, M2, M3, M4 W=0.5 µm L=50 µm 
M23, M15, M29 W=0.5 µm L=150 µm 
M17, M18  W=0.5 µm L=50 µm 
M5, M7 W=4 µm L=50 µm 
M8, M22, M26, M10, M11, M14, M16, M19 W=2 µm L=150 µm 
M24, M25, M28, M27 W=2 µm L=50 µm 
Tabella 5 
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Figura 4.3 
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Come abbiamo già accennato e come si può vedere dalla simulazione riportata nella Figura 
3.17, il transconduttore così dimensionato presenta un minmG  costante fino ad un valore di 
frequenza paragonabile con la frequenza di polo del filtro e questo introduce una 
deviazione incontrollabile e inaccettabile dal comportamento ideale descritto. In pratica, 
simulando in AC il filtro che utilizza il transconduttore così dimensionato, si osservano dei 
picchi della risposta in frequenza in corrispondenza della frequenza dei poli ω0. 
Per risolvere tale problema bisogna spostare a frequenza più alta le singolarità responsabili 
dei picchi. Il circuito è troppo complicato per poter valutare l’espressione analitica delle 
singolarità, tanto più che esse sono determinate da entità parassite e quindi difficilmente 
valutabili. Si procede allora per via sperimentale cercando di individuare le quantità che 
determinano i poli di Gm (che si suppongono responsabili delle modifiche della funzione di 
trasferimento del filtro (4.8), calcolata senza tenere presente le singolarità di Gm ). I poli a 
frequenza più bassa nel circuito del transconduttore possono essere determinati dalle 
capacità di compensazione (che sono abbastanza grosse in confronto alle capacità parassite 
del circuito) oppure potrebbero essere determinati dalle capacità parassite di M11, M14, M16, 
M19, che, come si vede dalla Tabella 5, hanno dimensioni tali da avere area attiva più 
grande e da presentare quindi capacità parassite più grandi. 
Per trovare il dimensionamento ideale delle capacità di compensazione e dei transistori 
M11, M14, M16, M19 sono state fatte diverse simulazioni AC del filtro, con diversi 
dimensionamenti. Una prima serie di simulazioni è stata fatta polarizzando il circuito con 
min 2.5 nAbI =  (in corrispondenza della quale il filtro ha frequenza attorno a 1kHz) e nelle 
diverse condizioni: 
• Transistori M11, M14, M16, M19 ridimensionati in modo da mantenere inalterato il 
rapporto W L  e quindi il coefficiente β di ognuno. Si è posto 11 1 mW µ=  e 
11 75 mL µ= . Il valore dei condensatori di compensazione è lasciato inalterato al 
valore 5 pFC = .(questa condizione è indicata con la sigla rid nel grafico della 
simulazione riportato di seguito) 
• Transistori inalterati e capacità di compensazione ridotta al valore 2 pFC = . 
(condizione C2p nelle simulazioni). 
• Transistori ridimensionati e capacità di compensazione ridotte, come spiegato nei 
due punti precedenti. (condizione rid_C2p nelle simulazioni). 
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• Transistori e capacità di compensazione inalterati, per visualizzare il picco della 
risposta in frequenza del filtro senza modifiche. (curva indicata con la sigla norm 
nelle simulazioni). 
Le curve ottenute dalle simulazioni sono riportate in Figura 4.4 
 
Figura 4.4 
Le simulazioni nelle condizioni descritte precedentemente sono state ripetute ponendo la 
corrente di polarizzazione pari a max 160 nAbI ≅  (per cui si ottiene una frequenza del filtro 
di circa 10kHz). Le curve ottenute sono riportate in Figura 4.5. 
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Figura 4.5 
Dall’andamento delle curve riportate in Figura 4.4 e Figura 4.5 si nota che la soluzione di 
dimensionamento ottimale è quella indicata con la sigla rid nelle simulazioni, che prevede 
un ridimensionamento dei transistori, lasciando inalterato il valore delle capacità di 
compensazione. Le dimensioni definitive dei transistori usati nei transconduttori e delle 
capacità di compensazione sono riportate nella Tabella 6. 
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M1, M2, M3, M4 W=0.5 µm L=50 µm 
M23, M15, M29 W=0.5 µm L=150 µm 
M17, M18  W=0.5 µm L=50 µm 
M5, M7 W=4 µm L=50 µm 
M8, M22, M26, M10 W=2 µm L=150 µm 
M24, M25, M28, M27 W=2 µm L=50 µm 
M11, M14, M16, M19 W=1 µm L=75 µm 
C 5 pF 
Tabella 6 
Le risposte in frequenza del filtro in versione definitiva, relative alla minima e alla 
massima corrente di polarizzazione, sono riportate in Figura 4.6 e Figura 4.7. 
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Figura 4.6 
Capitolo 4 
 109
 
Figura 4.7 
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4.3 Circuito di tuning 
4.3.1 Descrizione della tecnica di regolazione del filtro 
Come è già stato anticipato nel capitolo 1, il filtro deve essere stabilizzato rispetto alle 
possibili variazioni dei parametri della sua risposta in frequenza, utilizzando un opportuno 
circuito di tuning. Data la discreta precisione con cui vengono realizzate le capacità 
integrate, la regolazione dei parametri del filtro si può limitare al solo valore del Gm dei 
singoli transconduttori utilizzati. Le tecniche per fissare il valore di Gm esposte nel capitolo 
1 sono diverse e prevedono tutte l’utilizzo di una resistenza esterna o di un segnale di 
clock. Per la stabilizzazione del filtro appena visto viene, invece, adottata una soluzione 
alternativa, esposta nel riferimento [2]. Lo schema di tale circuito di tuning utilizzato è 
riportato in Figura 4.8. 
Come gli altri circuiti di regolazione anche questo schema si basa sulla regolazione del 
valore del Gm del transconduttore inserito in un anello di regolazione ed indicato come 
master nella figura. Il valore di Gm del transconduttore dipende dalla tensione Vtune (in 
figura si è supposto che Gm aumenti all’aumentare di Vtune), perciò, quando il valore di Gm 
del master è fissato al valore voluto, la stessa tensione Vtune usata per la regolazione del 
master può essere mandata ai transconduttori presenti nel filtro che vogliamo regolare, 
indicati come slaves nella figura. Se il master e gli slaves sono realizzati in modo da essere 
il più possibile uguali tra loro, il Gm degli slaves sarà fissato allo stesso valore di quello del 
master. 
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Figura 4.8 
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Nello schema di Figura 4.8 la corrente di riferimento I0 è fornita da un convertitore 
tensione-corrente, che ha in ingresso una tensione fornita da un circuito di bandgap, come 
mostrato in Figura 4.9 (a). La corrente regolabile IR può invece essere fornita da un 
convertitore tensione-corrente simile al precedente, cui viene posta in ingresso una 
tensione VR regolabile dall’esterno, come mostrato in Figura 4.9 (b). 
 
Figura 4.9 
Vediamo ora come funziona l’anello di reazione per la regolazione del Gm del master. Si 
ha che la tensione di ingresso del master è fissata al valore R0I0, dove I0 è una corrente di 
riferimento, ottenibile come appena visto. All’equilibrio la presenza del blocco di 
amplificazione Ad forza la tensione di uscita del master al valore V0, mentre per la corrente 
Iout di uscita del master deve valere la relazione  
 0 0out m RI G I R I= =  (4.19) 
Appena la corrente Iout si discosta da tale valore varia la tensione in ingresso al blocco 
amplificatore e di conseguenza anche la tensione Vtune in uscita, in modo da ristabilire 
l’uguaglianza delle correnti espressa nella (4.19). 
Va osservato che la relazione precedente è valida se la tensione V0 è fissata in modo tale da 
mantenere lo stadio di uscita del master nella condizione in cui presenta impedenza di 
uscita molto grande, altrimenti la corrente in uscita dal master non è pari alla corrente di 
cortocircuito. Il valore di V0 è quindi non critico e deve semplicemente appartenere alla 
dinamica di uscita. 
Dalla relazione (4.19) si ricava  
 
0 0
1 R
m
IG
R I
=  (4.20) 
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Ricordando che le correnti I0 e IR sono ottenibili con i convertitori in Figura 4.9, la 
relazione precedente può essere riscritta nel modo seguente 
 
0
1 p R
m
R BG
R VG
R R V
=  (4.21) 
Essendo VR e VBG dei valori stabili ed essendo possibile realizzare un rapporto di resistenze 
con una buona precisione, si osserva che la stabilità del valore di Gm dipende dalla 
precisione e stabilità del valore della resistenza R0. Realizzando R0 con un resistore di 
polisilicio, si riesce ad ottenere una buona precisione e stabilità del valore di R0 al variare 
della temperatura. È in questo modo assicurata la precisione e l’efficienza del circuito di 
tuning. 
Il condensatore C1, serve anche alla stabilizzazione del circuito. Il polo dominante è infatti 
determinato da C1 e dall’impedenza di uscita del master. Il transistore M5 serve invece ad 
abbassare l’impedenza del nodo di uscita del blocco Ad, portando quindi alle alte frequenze 
il polo relativo a questo nodo.  
4.3.2 Regolazione del filtro passa basso 
La tecnica di regolazione appena esposta è stata utilizzata per la regolazione del filtro passa 
basso del secondo ordine che abbiamo realizzato, per dimostrare l’effettiva stabilità della 
risposta in frequenza ottenibile con tale tecnica e soprattutto per verificare la possibilità di 
variare la frequenza del filtro. 
Nel nostro filtro i transconduttori possono essere pilotati in tensione invece che in corrente, 
come richiesto dal circuito di regolazione appena esposto eliminando dallo schema del 
transconduttore riportato in Figura 4.3 il transistore M15 e applicando la tensione di 
controllo Vtune direttamente sulla base dei transistori M23 e M29. In questo modo in pratica 
la funzione svolta da M15 viene svolta dal transistore M5. Lo schema finale del 
transconduttore controllato in tensione, invece che in corrente è riportato in Figura 4.10. 
In Figura 4.11 è invece riportato lo schema del filtro completo del circuito di regolazione. 
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Figura 4.10 
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Figura 4.11 
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Dimensionamento circuito di regolazione 
Le resistenze R0 e R1 sono state dimensionate imponendo una tensione differenziale 
continua in ingresso al master di 100mV e una tensione continua di modo comune di 
500mV. Devono allora essere verificate le relazioni 
 0 1 0.5 VI R =  (4.22) 
 0 0 0.1 VI R =  (4.23) 
da cui scegliendo 0 10 AI µ=  si ottiene 0 10 kR = Ω  e 1 50 kR = Ω . 
Il transistore M5 ha lo scopo di ridurre l’impedenza sul nodo di controllo (Vtune), in modo 
da spostare ad alta frequenza il polo introdotto da questo nodo. M5 limita, inoltre, 
l’escursione della tensione (Vtune) in modo da evitare che il sistema finisca a lavorare in 
punti indesiderati. Le dimensioni scelte sperimentalmente sono 5 1 mW µ=  e 5 3 mL µ= . 
Il blocco di amplificazione Ad è stato dimensionato scegliendo 10 ABI µ= e 
dimensionando i transistori in modo dal polarizzarli in zona di saturazione, lontano dalla 
zona di debole inversione. Si ottiene 1 4 mW µ=  e 1 1 mL µ= . 
Per il condensatore di compensazione è stato fissato sperimentalmente il valore 1 5 pFC = . 
4.3.3 Simulazione della risposta in frequenza del filtro regolato  
Il filtro è stato poi dimensionato in AC per appurare la stabilità della risposta in frequenza 
rispetto alle variazioni di temperatura e per verificare che variando il valore della corrente 
IR si riesce a variare la frequenza del filtro, mantenendo il buon funzionamento del circuito 
di regolazione. 
Le simulazioni sono state effettuate ponendo prima min minR m DI G V= , per collocare i poli del 
filtro attorno a 1kHz, e poi max maxR m DI G V= . Le simulazioni per i due diversi valori della 
corrente IR sono state ripetute alle temperature di 0°C, 27°C, 70°C e sono riportate di 
seguito. 
Capitolo 4 
 117
 
Figura 4.12 Risposta in frequenza del filtro alla temperatura di 0°C, per IRmin. 
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Figura 4.13 Risposta in frequenza del filtro alla temperatura di 27°C, per IRmin. 
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Figura 4.14 Risposta in frequenza del filtro alla temperatura di 70°C, per IRmin. 
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Figura 4.15 Risposta in frequenza del filtro alla temperatura di 0°C, per IRmax. 
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Figura 4.16 Risposta in frequenza del filtro alla temperatura di 27°C, per IRmax. 
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Figura 4.17 Risposta in frequenza del filtro alla temperatura di 70°C, per IRmax. 
Come si può notare le risposte in frequenza ottenute sono perfettamente sovrapponibili e 
ciò dimostra l’efficienza del circuito di regolazione rispetto alle variazioni di temperatura. 
Le stesse simulazioni alle diverse temperature sono state effettuate anche per il filtro non 
stabilizzato, usando come tensione di controllo la tensione Vtune fornita dal circuito di 
regolazione alla temperatura di 27°C (in modo da essere sicuri di ottenere la stessa 
funzione di trasferimento a questa temperatura). Le risposte in frequenza ottenute in questo 
caso sono riportate nelle figure seguenti. 
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Figura 4.18 Risposta in frequenza del filtro non stabilizzato alla frequenza minima, alla temperatura di 0°C. 
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Figura 4.19 Risposta in frequenza del filtro non stabilizzato alla frequenza minima, alla temperatura di 27°C. 
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Figura 4.20 Risposta in frequenza del filtro non stabilizzato alla frequenza minima, alla temperatura di 70°C. 
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Figura 4.21 
Si può notare la deriva della frequenza del filtro, come evidenziato in Figura 4.21. 
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Conclusioni 
Con questo lavoro di tesi è stato realizzato un filtro Gm-C passa basso del secondo ordine, 
con frequenza regolabile tra 1 e 10 kHz, stabile rispetto alle variazioni di temperatura. 
Il filtro può essere utilizzato, in particolare, per il trattamento dei segnali provenienti da 
sensori di portata per gas, che presentano una banda di circa 500 Hz. 
Il filtro utilizza un blocco transconduttore realizzato a partire da uno schema iniziale, cui 
sono state apportate diverse modifiche per renderlo adatto alla regolazione del guadagno in 
un range sufficientemente ampio. Il transconduttore finale presenta un guadagno variabile 
da circa 5e-8 S a circa 5e-7 S, come mostrato dalle simulazioni riportate, che permette la 
collocazione dei poli del filtro alle frequenze desiderate, utilizzando capacità dell’ordine di 
grandezza massimo di 10pF. Proprio a causa di questi valori estremamente bassi di 
transconduttanza è stato necessario affrontare e superare difficoltà di progetto, 
principalmente legate alla necessità di usare transistori con lunghezza molto superiore a 
quella minima, responsabili di comportamenti non ideali nella risposta in frequenza. 
Utilizzando il transconduttore appena descritto è stato realizzato un filtro passa basso, a 
partire dallo schema di un filtro universale del secondo ordine. Il filtro, come già 
accennato, presenta la possibilità di regolare la frequenza del limite superiore di banda, 
agendo sulla corrente di polarizzazione dei transconduttori utilizzati al suo interno. Il range 
di regolazione della frequenza del filtro soddisfa le specifiche fissate all’inizio del lavoro. 
Il filtro è stato poi stabilizzato rispetto alle variazioni di temperatura con l’utilizzo di un 
circuito di tuning che permette anche la regolazione del guadagno dei transconduttori, e 
quindi della frequenza del filtro, agendo dall’esterno su una corrente continua. Le 
simulazioni effettuate hanno mostrato il buon funzionamento del circuito. 
Lo schema elettrico così ottenuto è pronto per essere direttamente tradotto nel layout del 
test chip. 
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